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Résumé : Avec le développement rapide des technologies sans fil modernes et la 
miniaturisation des antennes et des systèmes électriques, l’emploi des antennes à l’intérieur 
du corps humain pour le suivi thérapeutique est devenu possible. Des batteries permettent 
d’alimenter ces antennes ; la réduction de la consommation de puissance implique 
l’augmentation de la durée de vie de circuits ingérables. Le corps humain, qui a une 
conductivité non nulle, n’est pas un milieu idéal pour la transmission des ondes RF à cause de 
l’atténuation liée aux propriétés diélectriques des tissus biologiques. Cependant, les tissus 
humains ne perturbent pas le champ magnétique car celui-ci dépend de la perméabilité du 
milieu qui est égale à un dans le corps humain (modèle du corps humain). Bien que la 
puissance du champ magnétique décroisse avec l’exposant six de la distance, la technique 
utilisant les communications par induction magnétique en champ proche a été adoptée dans 
cette étude pour conçevoir une liaison sans fil à faible portée à travers le corps humain. 
Durant ces travaux de thèse, après une caractérisation détaillée de la bobine d’émission située 
à l’intérieur du corps humain et de la bobine de réception localisée à sa surface, nous avons 
mis en place un bilan de liaison pour contribuer à l’amélioration du transfert de puissance 
dans ce milieu dissipatif. Un modèle analytique, déterminant les facteurs qui peuvent affecter 
le bilan de liaison par induction magnétique, a été vérifié à travers des simulations et des 
mesures. La variation de la position et de l’orientation de l’antenne ingérable ont été pris en 
compte pour évaluer la réponse de couplage entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice. 
Les résultats obtenus constituent un pas en avant vers de futures recherches sur la conception 
d’antennes dans les milieux dissipatifs et en particulier le corps humain. 
Mots clés: Antennes boucles miniatures, bande ISM, bilan de liaison, capsule ingérable sans 
fil, induction magnétique en champ proche, milieu à pertes.  
  
  
Abstract: With the rapid growth of wireless technology and the miniaturization of modern 
antennas and electrical systems, the use of antennas inside the human body for therapeutic 
monitoring became possible. Batteries are used to supply these antennas; reducing the power 
consumption allows to increase the lifetime of ingestible systems. The human body, which 
has non-zero conductivity, is not an ideal environment for the transmission of RF waves 
because of the attenuation due to the dielectric properties of biological tissues. However, the 
human tissues do not disrupt the magnetic field as it depends on the permeability of the 
medium which is equal to one in the human body (human body model). Although the 
magnetic field power decreases with the distance exponent six, the technique using near-field 
magnetic induction communications was adopted in this study to design a short range wireless 
link through the human body. In this thesis, after a detailed characterization of the 
transmitting coil antenna located inside the human body and the receiving coil placed on its 
surface, we have implemented a link budget to contribute to the improvement of power 
transfer in the dissipative medium. An analytical model, identifying factors that can affect the 
magnetic induction link budget, has been verified through simulations and measurements. The 
variation of the position and the orientation of the ingestible antenna were taken into account 
to evaluate the coupling response between the transmitting coil and the receiving coil. The 
results are a step toward future research on the design of antennas in dissipative media, in 
particular the human body. 
Key words: Small loop antenna, ISM band, link budget, wireless ingestible capsule, near 
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Chapitre 1 : 
1. Introduction 
1.1. Antennes sans fil dans les applications biomédicales : 
La technologie sans fil moderne et la miniaturisation des antennes et des composants 
électroniques jouent un rôle très important pour rendre la télémédecine possible. Les systèmes 
de transmission sans fil sont de plus en plus employés dans les applications biomédicales à 
l’intérieur et à l’extérieur du corps humain dans les diagnostics médicaux et les suivis 
thérapeutiques pour des applications diverses. Parmi ces systèmes, on trouve le pacemaker, le 
défibrillateur implantable [1] et la capsule endoscopique [2] qui fonctionnent à l’intérieur du 
corps humain. Les moniteurs du rythme cardiaque, de la pression artérielle, de la saturation de 
l’oxygène dans le sang, de la respiration et de l’électrocardiogramme (ECG) sont des circuits 
médicaux portables permettant de fournir plus d'indications réalistes sur l'état de santé du 
patient en temps réel [3]. Les liaisons sans fil à faible portée permettent de connecter ces 
circuits médicaux non invasifs avec les équipements de surveillance et de contrôle, ce qui 
permet d’améliorer le confort et la mobilité du patient et de limiter les frais d’hospitalisation. 
La Figure 1.1 montre un exemple d’un système de contrôle de l’ECG : les données issues du 
moniteur de l’ECG seront transmises à un système portable personnel (PDA) qui va être 
automatiquement connecté à un réseau mobile GPRS pour transmettre les signaux vitaux à un 
serveur lié au réseau internet, cela va permettre au médecin de contrôler et de diagnostiquer 
ces données [4]. 
 
 
Figure 1.1. Les éléments principaux d’un système sans fil de contrôle de l’ECG [4]. 
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Les réseaux BAN (Body Area Network) sont aussi employés en télémédecine pour 
transférer des données vitales issues de biocapteurs, installés à l’intérieur et/ou à l’extérieur 
du corps humain, à des centres de surveillance à travers le réseau GPRS, ce qui permet de 




Figure 1.2. Application du réseau BAN en télémédecine [5]. 
 
 
La Figure 1.3  montre un système à capsule endoscopique sans fil ingérable [6] qui 
permet d’effectuer le diagnostic et le contrôle de l’intégralité du système gastro-intestinal GI à 
travers des images envoyées en temps réel. Ce système peut remplacer l’endoscopie classique 
qui est moins confortable pour le patient et incapable d’examiner la majeure partie de 
l’intestin grêle [7].  
 
 




Figure 1.3. Système à capsule endoscopique ingérable [6]. 
La stimulation électrique d’un nerf provoque la contraction du muscle relié à ce nerf, 
ainsi la technologie sans fil a été exploitée pour réaliser des stimulateurs cardiaques implantés 
permettant de stimuler un cœur trop lent grâce à des sondes reliées à celui-ci sauvant ainsi 
chaque année des milliers de vies [8]. 
 
 
Figure 1.4. Implantation du stimulateur cardiaque dans le torse humain [8]. 
Parmi les circuits médicaux sans fil, on peut citer aussi la prothèse auditive (Figure 1.5 
(a)), insérée dans l’oreille pour améliorer l’audition [6], et la prothèse rétinienne (Figure 1.5 
(b)) qui est un système implanté dans l’œil permettant au patient de restaurer la vue [9]. 
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                                          (a)                                                                 (b) 
Figure 1.5. Antennes placées dans le corps humain: (a) Prothèse auditive [6]; (b) Prothèse rétinienne [9]. 
1.2. Canal de propagation: 
Pour établir les liaisons de communications nécessaires pour les circuits biomédicaux, 
des antennes qui sont placées à l’intérieur ou à l’extérieur du corps humain doivent être 
caractérisées à travers des techniques numériques et expérimentales. Les problèmes 
rencontrés dans les antennes appliquées en médecine, en particulier les antennes fonctionnant 
à l’intérieur du corps humain, sont différents de ceux des antennes utilisant l’espace libre 
comme canal de transmission. Le corps humain n’est pas un moyen idéal pour la transmission 
des ondes radiofréquences. Il s’agit d’un milieu partiellement conducteur constitué de 
matériaux de caractéristiques différentes telles que la constante diélectrique, la conductivité, 
l’épaisseur et l’impédance caractéristique. Les tissus biologiques ont d’habitude des 
permittivités élevées, cela va changer la fréquence de résonance des antennes couplées avec 
eux. Selon la fréquence de travail de l’antenne, le corps humain peut générer de grandes 
pertes causées par l’absorption de puissance, ce qui va réduire les performances de l’antenne 
(changement de la fréquence centrale, destruction du diagramme et de l’efficacité de 
rayonnement, etc.) [10]. Les systèmes radiofréquences sans fil intégrés dans le corps humain 
sont généralement alimentés par des batteries, la destruction de l’efficacité de rayonnement de 
l’antenne va augmenter la consommation de puissance de l’antenne et réduire ainsi la durée 
de vie des batteries. Les antennes à basses fréquences, telles que les boucles magnétiques, ont 
des bandes passantes faibles par rapport aux antennes radiofréquences, en plus, la puissance 
du champ magnétique s’atténue plus rapidement avec la distance par rapport à la puissance 
d’une onde électromagnétique. Néanmoins, le champ magnétique est indépendant des 
propriétés diélectriques du corps humain et ne dépend que de la perméabilité du milieu. 
L’utilisation du couplage magnétique en champ proche permet ainsi de diminuer les pertes de 
transmission causées par les tissus humains et par conséquent, d’augmenter la durée de vie 
des batteries [11]. Ainsi, les antennes opérant à l’intérieur du corps humain doivent être 
conçues et mesurées dans un milieu qui peut représenter les tissus humains pour évaluer 
correctement les performances d’une liaison sans fil à travers ce milieu dissipatif. 
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1.3. Fréquences disponibles : 
Pour les communications sans fil dans le domaine médical, les antennes implantées 
peuvent opérer dans la bande de fréquence MICS (Medical Implant Communications Service) 
qui est de 402-405 MHz. L’MICS est un service radio ultra basse puissance pour la 
transmission des données qui a pour but de faciliter le diagnostic et les fonctions 
thérapeutiques. La bande de fréquence MICS, qui correspond à λair = 74 cm et λbody = 9 cm, est 
régularisée par le FCC (Federal Communication Commission) et l’ERC (European Radio-
communication Commitee). D’après l’ETSI (European Telecommunications Standards 
Institute), la puissance rayonnée maximale dans cette bande de fréquence est de 25 µW ERP. 
Cette limite permet au niveau de puissance implantée d’être amplifiée pour compenser les 
pertes causées par les tissus humains [12], [13]. Les bandes ISM (Industrial, Scientific and 
Medical bands) à licence libre sont aussi attribuées aux circuits biomédicaux. Les fréquences 
allouées aux antennes radiofréquence (RF) dans ces bandes sont 434 MHz, 868 MHz et 2.4 
GHz en Europe et 315 MHz, 915 MHz et 2.4 GHz aux U.S [7]. Récemment, les bandes de 
fréquence 1.2 GHz [14], 1.4 GHz [2] ainsi que la bande MedRadio (Medical Device 
Radiocommunication Service), qui va de 401 à 406 MHz [15], sont utilisées pour les 
applications médicales. Des fréquences plus basses (13.56 MHz et 40.68 MHz) sont allouées 
par la bande ISM pour permettre de réaliser des liaisons par induction magnétique en champ 
proche en utilisant des bobines magnétiques électriquement petites.   
1.4. Motivation et objectif de ce travail : 
Les travaux de cette thèse portent sur les antennes ingérables (capsules) qui sont 
sélectionnées parmi les antennes opérant à l’intérieur du corps humain pour les applications 
biomédicales. Sachant que les systèmes sans fil utilisant les ondes RF dans le domaine 
médical souffrent des fortes atténuations causées par le corps humain, le but de cette thèse est 
essentiellement de limiter ces pertes. Pour cela, il est nécessaire de caractériser le corps 
humain: calcul des caractéristiques diélectriques des tissus humains et de l’atténuation dans 
ces milieux dissipatifs en fonction de la fréquence. Cette étude va permettre de sélectionner 
les fréquences du travail et le type de communication : les fréquences 315 MHz et 434 MHz, 
puis les fréquences 40 MHz et 40.68 MHz sont choisies pour concevoir des bobines 
magnétiques électriquement petites et pour effectuer des liaisons par induction magnétique en 
champ proche à travers le corps humain. La réalisation de l’antenne d’émission ingérable et 
de la bobine de réception positionnée à la surface du corps humain va permettre par la suite de 
mesurer la puissance reçue pour caractériser le bilan de liaison. 
1.5. Plan de la thèse : 
Après l’introduction, le contenu de la thèse est divisé en quatre chapitres : 
• Chapitre 2 - Communications sans fil à travers le corps humain dans le domaine 
médical: état de l’art - Ce chapitre propose dans une première partie un état de l’art 
des antennes ingérables ainsi que les antennes implantées dans le corps humain en 
citant quelques exemples. La deuxième partie de ce chapitre concerne l’étude des 
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caractéristiques diélectriques du corps humain qui sera suivie du calcul de 
l’atténuation et d’autres paramètres dans les tissus biologiques. 
• Chapitre 3 - Conception d’antennes dans les milieux biologiques - Ce chapitre est 
divisé en deux parties: la première s’intéresse à 1a simulation des antennes RF à 
l’intérieur du corps humain. Dans la seconde partie, on présente d’abord un état de 
l’art sur les communications par induction magnétique en champ proche et sur les 
antennes boucles dans les milieux biologiques. Ensuite, on décrit la conception de 
deux antennes boucles magnétiques électriquement petites (à 315 MHz et à 434 MHz) 
à l’intérieur du corps humain pour les capsules endoscopiques en présentant leurs 
limites.  
• Chapitre 4 - Bilan de liaison par induction magnétique en champ proche à 
travers le corps humain et modélisation analytique du canal - Au début, ce 
chapitre propose une étude analytique du bilan de liaison par induction magnétique en 
présentant deux modèles différents. Après, on décrit la conception de bobines 
magnétiques à 40 MHz et le bilan de liaison par induction magnétique à travers le 
corps humain. Finalement, on compare plusieurs bilans utilisant différents types de 
bobines magnétiques afin de choisir les antennes les mieux adaptées qui permettent 
d’obtenir le maximum de puissance au niveau du récepteur.   
• Chapitre 5 - Réalisation de bobines à 40.68 MHz et mesures à l’intérieur du corps 
humain: bilan de liaison par induction magnétique en champ proche - Ce chapitre 
décrit la conception et la réalisation des bobines magnétiques ainsi que le banc de 
mesure (liquide homogène représentant le corps humain, tube isolateur, etc.) utilisé 
pour caractériser les antennes et pour mettre en place un bilan de liaison par induction 
magnétique expérimental. Nous proposons aussi un autre banc de mesure avec un 
système qui permet de modifier l’orientation de la bobine émettrice afin d’évaluer 
l’impact du changement de la position et de l’orientation de l’antenne ingérable sur le 
bilan de liaison.  
 




Chapitre 2 :  
2. Communications sans fil à travers le corps humain dans le 
domaine médical: état de l’art  
2.1. Antennes à l’intérieur du corps humain: état de l’art et applications : 
Pour établir une liaison sans fil efficace à travers le corps humain, il est nécessaire de 
faire attention au niveau de la conception de l’antenne qui doit être de petite taille. L’antenne 
est une partie intégrée du circuit médical, la forme du circuit va décrire la forme de l’antenne 
qui va être utilisée. Les organes du corps ou la place d’usage vont décrire la forme du circuit 
implanté. Pour le suivi thérapeutique des pathologies du système GI, le circuit ingérable est 
sous forme d’une gélule.  
2.1.1. Antennes ingérables : 
Les systèmes à capsules ingérables ont suscité un grand intérêt dans les applications 
médicales et ont été largement utilisés dans les diagnostics et les traitements médicaux des 
pathologies du système GI tels que le cancer du côlon et de l’estomac [16]. L’introduction des 
capsules ingérables non-invasives en télémédecine permet d’offrir des tests importants en 
termes de temps et des données fournies [7] et de réduire ainsi les douleurs du patient en 
augmentant son confort [17], [18]. Les capsules électroniques ingérables, qui intègrent des 
capteurs, des batteries, un circuit de transmission, des antennes…, sont utilisées pour la 
surveillance des paramètres physiologiques du système GI tels que la température, le PH, la 
concentration de l’oxygène [7], [19]. Ensuite, elles sont employées pour les systèmes de 
délivrance de médicaments [20] et pour les vidéo capsules qui envoient des images internes 
du système GI [2], [7]. 
Les capsules ingérables et indolores permettent une facilité d’accès au système digestif 
contrairement aux examens endoscopiques conventionnels qui sont inconfortables et laissent 
le 2/3 de l’intestin non examiné. Ces systèmes doivent être non-invasifs afin d’assurer au 
maximum le confort du patient. L’information fournie par les capsules vidéo est insuffisante 
pour donner toutes les données physiologiques nécessaires sur le système GI tel que la 
température, la pression et le pH…, cela nécessite des batteries de durée de vie supérieure à 
72 heures. Les capsules existantes, de durées de vie réduites, laissent des portions 
significatives du système GI non examinées, en plus, les dimensions des batteries sont 
limitées par les contraintes du confort du patient. En effet, la consommation de puissance doit 
être limitée pour améliorer la durée de vie des capsules. L’efficacité d’une antenne augmente 
avec la fréquence, mais l’augmentation de la fréquence provoque une atténuation due aux 
tissus du corps. Les structures de transmission uti
Chapitre 2. Communications sans fil à travers le corps humain dans le domaine médical: état de l’art  
8 
 
proche appliquées en RFID (Radio Frequency IDentification) ont connu un grand succès. Ces 
techniques de communication à basse fréquence ne sont pas très publiées. L’implémentation 
d’une structure télémétrique VHF, utilisant le couplage magnétique en champ proche, est 
décrite dans [7]. Les performances mesurées in-situ de ces structures sont comparées avec 
ceux des capsules qui emploient des structures télémétriques UHF conventionnelles. Pour 
cela, une étude détaillée sur les performances d’une structure de transmission VHF à champ 
proche couplée magnétiquement, qui demande uniquement le 1/8 du volume et le 1/4 de la 
consommation de puissance de solutions existantes UHF à 868 MHz, est faite. Les structures 
de transmission sans fil, utilisant la bande de fréquence 30-40 MHz et 868 MHz, pour des 
capsules injectées dans la carcasse d’un porc sont caractérisées in-situ. La différence 
principale entre les deux capsules est la taille physique et la fréquence de travail du système 
télémétrique. La durée de vie d’une batterie est de 50 heures à 32 MHz et de 12.5 heures à 
868 MHz. Le champ magnétique proche dans les structures de transmission à basse fréquence 
est relativement indépendant des tissus et des fluides dans la carcasse tandis que le champ 
lointain à hautes fréquences est fortement absorbé. Les capsules à basse fréquence ont 
l’avantage d’éviter les pertes de données par « channel fading » et présentent un meilleur 
rapport signal sur bruit et par conséquent une haute qualité de signal avec le 1/4 de 
consommation de puissance par rapport aux capsules à hautes fréquences.  
Les propriétés diélectriques des tissus des animaux in vivo sont différentes de celles 
des tissus des animaux immédiatement après leur mort. Il a été démontré dans [21] que la 
conductivité et la permittivité des tissus humains peuvent diminuer respectivement de 10 % et 
de 4 % dans les 4 heures qui suivent la mort de l’être vivant. Il est aussi rapporté que la 
variation des propriétés diélectriques de quelques tissus avec l’âge est importante et que les 
propriétés diélectriques des tissus des adultes et des enfants sont différentes. Par contre, la 
comparaison entre l’influence du corps de l’animal sur les IWD (Ingestible Wireless Devices) 
avant et après la mort n’a pas été rapportée. Cette étude [21] a décrit des expériences sur le 
porc qui permettent de mesurer la différence entre les caractéristiques de rayonnement des 
IWD mis à l’intérieur du porc dans une transition entre la vie et la mort. Le porc est l’animal 
choisi pour l’étude expérimentale du système digestif car la physiologie digestive du porc est 
comparable à celle de l’être humain. En plus, le porc tolère bien l’anesthésie. Les tissus des 
animaux ont une grande influence sur les caractéristiques de rayonnement de l’antenne 
spécialement pour les circuits médicaux sans fil ingérés. Quand le micro circuit sans fil est 
avalé par l’animal, la fréquence correspondante va diminuer par rapport à celle dans l’espace 
libre et la fréquence varie à différentes positions de l’intestin de l’animal. La fréquence 
centrale d’une antenne en position basse de l’intestin augmente par rapport à celle en 
positions hautes, ces variations dépendent des caractéristiques des antennes; cela est dû à la 
différence entre les tissus entourant les deux niveaux. Ainsi, quand l’IWD est mis en haut de 
l’intestin, les os à côté de l’IWD agissent largement sur les caractéristiques de rayonnement. 
La fréquence centrale augmente après la mort du porc car les propriétés diélectriques des 
tissus entourant l’antenne diminuent immédiatement après la mort. À ce moment, le corps du 
porc absorbe moins d’énergie de rayonnement que celle absorbée par le corps vivant. Ainsi, 
les variations de fréquence sont grandes et ces phénomènes doivent être pris en compte lors 
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de la conception des IWD pour améliorer les performances des antennes. Par conséquent, la 
bande passante de l’antenne doit être grande pour assurer une communication efficace quand 
l’IWD est en mouvement dans le système gastro-intestinal. Le diagramme de rayonnement, 
l’efficacité de rayonnement et la distribution du champ électrique autour de la surface du 
corps de l’animal doivent être investigués et l’influence du changement de la position et de 
l’orientation du circuit sans fil ingéré doit être aussi considérée. 
Pour un système à capsules endoscopiques, une antenne de petites dimensions est 
nécessaire. En plus, l’antenne proposée a besoin d’avoir un diagramme de rayonnement 
omnidirectionnel (isotrope) qui est détectable facilement, quelle que soit la position de la 
gélule et son orientation. Après, pour transmettre le diagnostic des données de l’image en 
temps réel, à haute résolution et à haute vitesse, une antenne large bande appropriée pour les 
systèmes large bande est nécessaire. Les antennes à bande étroite présentent une mauvaise 
résolution des données de l’image médicale. Dans cette contribution, une antenne spirale de 
faibles dimensions, pour les systèmes de capsules endoscopiques large bande, a été proposée 
[10]. Les antennes utilisées dans les systèmes à capsules endoscopiques fonctionnent à 
l’intérieur du corps humain; la conception de l’antenne proposée est basée sur l’étude des 
matériaux du corps et des caractéristiques de propagation à l’intérieur du corps. Les 
caractéristiques du corps humain multitouche peuvent être simplifiées dans une seule couche 
équivalente. D’après le document FCC (Federal Communication Commission), les moyennes 
des paramètres diélectriques des tissus du corps à 450 MHz sont 56 pour la constante 
diélectrique et 0.8 pour la conductivité. 
Une antenne de faibles dimensions, pour les systèmes à capsules endoscopiques, a une 
faible résistance de rayonnement et une fréquence de résonance élevée. Pour dépasser ces 
problèmes liés à la miniaturisation, des antennes hélicoïdales et des antennes spirales sont 
utilisés dans ces systèmes; ces antennes présentent des bandes passantes limitées. En utilisant 
une antenne spirale duelle, une bande passante plus large que celle d’une seule antenne spirale 
simple est obtenue. Une étude qui a permis d’introduire une antenne spirale duelle pour un 
système de capsule endoscopique large bande a été proposée dans [22]. Cette structure 
résonante duelle est composée de deux éléments spiraux de tailles différentes, un seul fil 
d’alimentation connecte ces éléments. Chaque antenne spirale est modélisée comme des 
boucles de différentes dimensions. La bande de fréquence recommandée est la bande MICS, 
cette bande de fréquence possède de faibles pertes pour transmettre des ondes 
électromagnétiques dans le corps humain par rapport à des fréquences plus hautes. Par 
conséquent, la bande 300-400 MHz est sélectionnée comme fréquence opératoire dans cette 
contribution. Les deux spirales ont des longueurs totales différentes, ce qui a permis 
d’augmenter la bande passante de l’antenne qui possède un diagramme de rayonnement 
omnidirectionnel.  
Dans plusieurs cas, une antenne boucle de faibles dimensions est vue comme un dipôle 
magnétique qui possède un diagramme de rayonnement omnidirectionnel. Une autre étude 
concernant une antenne spirale Archimède à fente, fabriquée sur un substrat diélectrique très 
mince avec un plan de masse au fond, a été faite [23]. Les deux bras des spirales sont excités 
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en opposition de phase. Cette antenne présente des caractéristiques de rayonnement large 
bande. L’antenne spirale conventionnelle est essentiellement court-circuitée et ne peut pas 
rayonner quand elle est construite sur un substrat mince avec un plan de masse au-dessous. Il 
a été démontré que les performances des antennes spirales construites sur des substrats très 
minces sont améliorées quand la largeur de la fente devient comparable à l’épaisseur du 
substrat. Ainsi, un rayonnement large bande efficace est obtenu uniquement si la largeur de la 
fente est égale ou inférieure à l’épaisseur du substrat. L’utilisation des charges le long des 
bras et au centre d’une spirale Archimède permet de minimiser les réflexions à la fin des bras 
de l’antenne alimentée à l’extérieur par une alimentation coplanaire à l’aide de deux sources 
[24]. Les charges extérieures sont utilisées pour diminuer le courant sur les tours extrêmes, 
ainsi le courant circule seulement sur les bras intérieurs de l’antenne. Les charges intérieures 
permettent de réduire le courant dans le centre ce qui permet d’améliorer le coefficient de 
réflexion. Cependant, l’utilisation des charges dégrade l’efficacité de l’antenne à cause des 
pertes. Aux basses fréquences, le courant atteint le centre de l’antenne, ce qui provoque une 
dégradation de l’efficacité. L’antenne spirale présente aussi une bonne efficacité par rapport 
aux autres antennes planaires. Théoriquement, une antenne spirale, avec un nombre de tours 
infini et un espacement optimum entre les bras, a une efficacité et une bande passante infinie. 
Les tournures de la spirale ne peuvent pas être assez fermées par rapport aux autres sans 
influencer le gain.  
Généralement, n’importe quel type d’antenne peut-être combiné avec différents types 
de réseaux pour améliorer les performances au-delà de celle d’une seule antenne. Le 
parallélisme couplé électriquement est une solution qui permet d’étendre la bande passante. 
Ainsi, en combinant deux antennes spirales de rayons différents, le SWR (Standing Wave 
Ratio) peut être gardé faible pour une large bande passante, ce qui permet d’améliorer les 
performances de l’antenne spirale pour des applications UWB [25]. L’antenne utilisée dans 
cette étude est une antenne spirale monofilaire alimentée par un fil au centre de la spirale. Un 
plan de masse est utilisé pour protéger les composants de rayonnement de l’antenne. La 
fréquence de rayonnement de l’antenne spirale est déterminée par la circonférence de la zone 
de rayonnement qui doit être supérieure à 2λ. L’impédance d’entrée dépend de la largeur de la 
ligne et de la distance par rapport au plan de masse, car l’impédance caractéristique du bras de 
la spirale dépend de la largeur de la ligne comme dans le cas d’une ligne micro ruban. La 
partie réelle de l’impédance d’entrée peut être contrôlée par la largeur de la ligne, mais la 
partie imaginaire est plus difficile à contrôler. À travers cette étude, il a été démontré que si la 
distance entre les tours de la spirale diminue, le gain de l’antenne spirale diminue. Un grand 
nombre de tours améliore le gain de la spirale, mais la densité de tours ne doit pas être grande. 
En plus, le gain augmente quand l’épaisseur entre l’antenne et le plan de masse augmente. Les 
meilleurs résultats sont obtenus avec des substrats sans pertes. Il a été démontré aussi qu’un 
espacement plus grand entre les tours permet d’obtenir une efficacité plus grande. En plus 
l’utilisation d’une couche d’air entre le substrat et le plan de masse permet aussi d’augmenter 
les performances de l’antenne spirale. 
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Les antennes spirales sont conventionnellement alimentées au centre de la spirale, 
elles ont donc besoin de l’espace en troisième dimension qui est due à la structure 
d’alimentation; celle-ci est normalement un balun. Pour l’intégration planaire de l’antenne 
spirale, cette structure d’alimentation n’est pas possible. La possibilité d’alimenter une 
antenne spirale Archimède avec deux lignes de transmission, connectées au rayon extérieur de 
la spirale, en opposition de phase a été investiguée [26]. Cette structure a montré une bande 
passante et des caractéristiques de rayonnement correspondant à celles de la spirale alimentée 
au centre. 
Les antennes boucles peuvent aussi être utilisées pour les applications larges bandes. 
En introduisant un petit gap dans le fil d’une boucle rectangulaire, la largeur de la bande 
d’impédance de l’antenne devient plus grande [27]. La bande passante de l’antenne 
hélicoïdale peut être améliorée en connectant le bord de l’antenne à la masse [28]; l’antenne 
peut être utilisée pour les systèmes à capsules endoscopiques. 
 Ainsi, plusieurs antennes spirales larges bandes, utilisées dans les systèmes à capsules 
endoscopiques, ont été proposées dans la littérature tel que l’antenne spirale conique [29], 
l’antenne spirale duelle ultra large bande [30], l’antenne spirale épaisse [18] et l’antenne 
spirale qui est testée expérimentalement dans un porc anesthésié [31]. 
Dans [32], les techniques de miniaturisation des antennes pour les capsules 
endoscopiques sont expliquées. Parmi ces techniques, la structure spirale, utilisant le 
« shorting-pin » et construite sur un substrat de haute permittivité, est utilisée pour la 
conception d’une antenne à l’intérieur du corps humain à 2.45 GHz.  
Dans l’étude des antennes ingérables, il est important aussi de se focaliser sur les 
caractéristiques de rayonnement de l’antenne [33], [34]. L’énergie rayonnée par une antenne 
ingérable et l’atténuation du champ E dans le corps humain sont investiguées en fonction de 
la fréquence (430 MHz, 800 MHz and 1200 MHz), l’orientation de l’antenne et la position de 
la capsule dans l’intestin grêle [14]. Il est connu que l’énergie rayonnée est plus absorbée par 
le corps humain quand la fréquence augmente. Dans cette étude, il a été démontré que 
l’énergie rayonnée dépend aussi de l’orientation et de la position de la capsule dans le 
système GI.  
Le système de vidéo endoscopie est une technique non-invasive, facile à utiliser, qui 
permet de visualiser le tractus gastro-intestinal du patient et de localiser les observations. Ce 
système comprend 4 éléments principaux (Figure 2.1): la capsule, le faisceau de capteurs, le 
module d’enregistrement ou data recorder et le logiciel d'application [35].  
 La capsule : La capsule (Image source Given) se présente sous forme d'une gélule de 
dimensions égales à 11 mm x 30 mm. Elle comprend 8 modules (Figure 2.1(a)): 
• 1 2 3 : Système de caméra et d’optique.  
• 4 : Éclairage miniaturisé (White LED). 
• 5 : Puce électronique capable de capturer des images couleurs.  
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• 6 : Deux batteries disposant d’une autonomie de 8 heures environ.  
• 7 : Système d'intégration d'un émetteur vidéo de petite taille.  
• 8 : Antenne  (la fréquence utilisée est de 410 MHz).  
 
           
                                                         (a)                                                          (b)                                                     
                     
                                                              (c)                                                          (d) 
Figure 2.1. Éléments principaux d’un système à capsule endoscopique: (a) capsule; (b) faisceau de capteurs; (c) 
module d’enregistrement; (d) logiciel d'application [35]. 
 Le faisceau de capteurs : Le faisceau de capteur reçoit les données de la capsule et les 
transmet au module d'enregistrement. Il comporte plusieurs capteurs identiques, chaque 
capteur est connecté au module d'enregistrement par un câble souple et se fixe sous la 
peau par des tampons adhésifs jetables à usage médical (Figure 2.1 (b)).  
 Le module d'enregistrement : Il s’agit d’un enregistreur sans fil, porté sur une ceinture à 
la taille, qui peut capter les signaux transmis par la capsule via l’ensemble d'antennes 
placé sur l'abdomen. Cette ceinture, de port ambulatoire et confortable, autorise 
l'utilisateur à vaquer à ses occupations pendant la durée de l'exploration gastro-intestinale 
(Figure 2.1 (c)). 
 Le logiciel d'application et la station de travail : Le logiciel d’application est un 
programme conçu pour traiter toutes les étapes d'un examen endoscopique par capsule. Il 
permet de télécharger les données depuis l'unité de réception et de visionner la vidéo afin 
de produire un rapport d'endoscopie (Figure 2.1 (d)). 
2.1.2. Implants médicaux : 
La conception d’antennes implantées tient compte à la fois des données théoriques, de 
l’encapsulation et des contraintes technologiques. Comprendre comment transmettre les 
informations de l’intérieur du corps humain vers le monde extérieur est une approche 
multidisciplinaire; électromagnétique, électronique et biologique. L’analyse des antennes 
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intégrées dans les systèmes implantables, dédiés à la transmission de données sans fil, est 
basée sur la théorie des antennes dans les milieux à pertes, les radiateurs électriquement petits 
et la modélisation du corps humain. L’unité de contrôle pour les capteurs corporels (implant 
médical) est composée essentiellement de l’antenne, du module électronique nécessaire, de 
biocapteurs et des batteries [36]. Les couches biocompatibles entourant l’antenne permettent 
d’augmenter l’efficacité de rayonnement de l’antenne. Ainsi, une antenne spirale multicouche 
bi-bande conçue avec différents modèles du corps humain, est trouvée convenable pour une 
unité de contrôle des implants médicaux. Les deux bandes de fréquence de cette antenne sont 
la bande MedRadio (401-406 MHz) et la bande ISM (2.4-2.5 GHz) [15], [36]. 
Dans [37], une connexion sans fil entre un circuit implanté dans le cerveau humain et 
des centrales de contrôle externes, utilisant des antennes boucles dans la bande MICS, est 
proposée. Ainsi, l’information obtenue à travers les capteurs implantés dans le cerveau, pour 
les patients paralysés, sera examinée par un ordinateur extérieur permettant ainsi au patient de 
bouger le curseur d’un écran et de transmettre des messages simples à un ordinateur. La 
plupart des études concernant les implants médicaux utilisent le principe de propagation des 
ondes électromagnétiques et s’orientent vers la miniaturisation des antennes et l’augmentation 
de la bande passante. Une étude sur les antennes micro ruban dans [38] a montré que la 
structure spirale aide à la miniaturisation des antennes par rapport aux antennes patch et que 
l’utilisation de substrats et de superstrats biocompatibles épais de permittivités élevées et de 
conductivités faibles aide à optimiser l’antenne implantée.  
Dans [39], il a été démontré que l’antenne PIFA (Planar Inverted F Antenna) possède 
une bande passante plus large, des dimensions plus petites et une efficacité de rayonnement 
meilleure que l’antenne micro ruban. Le calcul du SAR (Specific Absorption Ratio) des deux 
antennes indique que la couche diélectrique, placée au-dessus de l’antenne permet de protéger 
les tissus de la peau en contact avec l’antenne. L’antenne PIFA proposée dans [40] dispose 
d’une bande passante très large (120 MHz dans la bande MICS) mais les dimensions de 
l’antenne restent un peu grandes pour pouvoir l’implanter dans le corps humain. Des 
structures empilées (multicouche) ont permis aussi d’augmenter la bande passante tout en 
réduisant la taille des antennes implantées utilisées en bio-télémétrie. Dans [41], la conception 
d’une antenne PIFA circulaire empilée construite sur un substrat de permittivité élevée (10.2) 
a permis de diminuer la taille et d’augmenter la bande passante des antennes implantées afin 
de réduire l’effet du décalage de fréquence produit par les tissus humains. Le diagramme de 
rayonnement de cette antenne est omnidirectionnel et l’efficacité de rayonnement est de 0.31 
%. Les structures PIFA empilées miniaturisées large bande disposant d’un diagramme de 
rayonnement qui ressemble à celui d’un monopole ont permis aussi d’augmenter l’efficacité 
de rayonnement d’un facteur de 2 par rapport aux structures classiques; l’efficacité de 
rayonnement est de 0.55 % dans [42] et de 0.61 % dans [43].   
Les caractéristiques de l’antenne (pertes de propagation, adaptation d’impédance) 
varient selon les variations des propriétés des tissus. L’utilisation d’un substrat et d’un 
superstrat (εr entre 3 et 10) permet d’améliorer l’adaptation de l’impédance. En plus, l’emploi 
d’un superstrat en silicone rend l’antenne biocompatible. Le chargement des antennes par des 
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diélectriques convenables peut assurer une adaptation large bande à travers une gamme des 
propriétés des milieux dissipatifs. L’épaisseur et les propriétés électromagnétiques du 
superstrat affectent l’adaptation de l’impédance aussi bien que la miniaturisation de l’antenne. 
Les performances des antennes, basées sur le principe du dipôle électrique, peuvent 
sévèrement être affectées par la présence du matériau (tissu humain). Cela s’explique par le 
fait que les dipôles planaires UWB ont des courants de bord très forts à proximité du gap 
d’alimentation. Tout près, les tissus distribuent ces courants et les champs électriques proches, 
ce qui change significativement les caractéristiques des antennes. Au contraire, les antennes 
UWB, basées sur le principe de dipôles magnétiques, sont moins perturbées par les objets 
champ proche. Ainsi, le comportement des dipôles isolés a été investigué pour déterminer la 
permittivité la plus appropriée d’une antenne UWB chargée d’un diélectrique convenable 
pour les applications biomédicales implantées [44]. Le problème a été localisé en investiguant 
le comportement du coefficient de réflexion au niveau de l’interface tissu-diélectrique basée 
sur des expressions analytiques. En appliquant la théorie qui dit que : l’antenne peut être 
représentée par une collection de dipôles infinitésimaux, basée sur les connaissances acquises 
dans les analyses des réflexions, une antenne fente UWB, sous forme de capsule miniature a 
été proposée [44]. Cette antenne est chargée par un matériau diélectrique convenable afin 
d’atteindre une adaptation d’impédance large bande à l’intérieur d’un milieu fortement 
dissipatif. Pour augmenter la bande passante d’une antenne, il faut minimiser les ondes 
réfléchies observées au niveau du point d’alimentation. L’application de couches résistives 
aux bords des dipôles est l’une des méthodes qui permet de réduire les réflexions internes de 
l’antenne produites par les bords. Cette méthode n’est pas applicable pour les antennes 
implantées car elle réduit significativement son efficacité. Pour les antennes utilisées dans un 
milieu dissipatif, les réflexions au niveau de la surface située entre le milieu dissipatif et le 
diélectrique de l’antenne sont aussi importantes. La réduction de ces réflexions ainsi que 
d’autre artefact des ondes réfléchies permet une meilleure adaptation d’impédance large 
bande. Il est donc intéressant d’investiguer le comportement du coefficient de réflexion dans 
cette surface. Le minimum de réflexion est lorsque la permittivité du diélectrique qui charge 
l’antenne est égale à celle du tissu et lorsque les conductivités des deux matériaux soient 
nulles. Si D est le paramètre représentant les dimensions électriques de la sphère diélectrique 
qui est en fonction de la fréquence, de la permittivité et du rayon R du diélectrique qui charge 
l’antenne, il peut accroître en augmentant l’un de ces paramètres. Cette augmentation se 
manifeste par l’augmentation de la distance électrique entre l’élément dipôle et la surface 
entre le diélectrique et le tissu. Dans les applications biomédicales, R est limitée par les 
dimensions du circuit implanté. Ainsi, pour maximiser D afin de minimiser le coefficient de 
réflexion, il faut sélectionner une permittivité du diélectrique la plus élevée possible. En 
pratique, cette sélection est gouvernée par les propriétés des tissus humains entourant 
l’implant (car la permittivité du diélectrique doit être égale à celle du tissu pour minimiser le 
coefficient de réflexion) et la disponibilité du matériau diélectrique avec la permittivité 
convenable. Pour les sphères de petites dimensions, des faibles coefficients de réflexion sont 
possibles seulement en hautes fréquences. Par contre, cela demande l’amélioration de la 
sensibilité du récepteur par rapport aux pertes des tissus qui sont importantes en hautes 
fréquences. En résumé, les conditions suivantes doivent être respectées lorsqu’on va 
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sélectionner le matériau diélectrique : la constante diélectrique doit être égale ou proche de 
celle du milieu dissipatif et D doit être maximisé de sorte que les cœfficients de réflexion 
soient moins sensibles aux propriétés variables du milieu dissipatif. La glycérine, de 
permittivité relative égale à 50, peut être utilisée comme charge diélectrique de l’antenne [44].  
Dans les applications médicales, en particulier pour les implants cardiaques, il est 
connu que l'impédance d'entrée de l’antenne miniature est fortement affectée par les tissus 
humains dissipatifs, ce qui induit des pertes de puissance réduisant l'efficacité énergétique des 
têtes radiofréquences dans les applications RF. En effet, une unité de calibration automatique 
de l’impédance de l’antenne à très faible consommation, capable d'adapter toute variation de 
l'impédance d'entrée de l'antenne à l'impédance de la source radiofréquence, a été proposée 
[8].   
2.2. Caractéristiques diélectriques du corps humain : 
Le corps humain est un milieu multicouche, constitué de différents organes tels que les 
muscles, les os, le sang, les cellules, la peau, l’estomac, etc. Chaque couche possède ses 
propres caractéristiques diélectriques qui dépendent aussi de la fréquence [10]. Pour 
concevoir un circuit sans fil ingérable ou implanté, il est nécessaire d’investiguer les 
propriétés électromagnétiques du corps humain. Le champ électromagnétique traversant le 
corps humain dépend de l’épaisseur et de la composition exacte des tissus biologiques. La 
fréquence de résonance d’une antenne conçue dans l’air va être changée à cause d’une 
augmentation de la permittivité effective dans l’entourage de l’antenne lorsqu’elle est mise 
dans le corps humain. Ainsi, si une antenne est conçue pour une fréquence de résonance 
donnée dans l’espace libre, la fréquence de résonance va diminuer quand l’antenne sera 
placée dans un tissu humain.  
2.2.1. Calcul des caractéristiques diélectriques des tissus humains :  
Étant donné que les propriétés diélectriques des tissus humains varient 
significativement avec la fréquence, un modèle basé sur la sommation de l’expression 4 Cole-
Cole est utilisé pour calculer les caractéristiques diélectriques de chaque tissu en fonction de 
la fréquence [45]. Ainsi, les équations (2.1) et (2.2) donnent l’expression de la permittivité 
complexe d’un tissu en fonction de la fréquence. 
	̅ = 	  +	
 ∆1 + 


+   (2.1) 
	̅ =  + 11 + 1 !" + 21 + 2 !"$
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Les paramètres ef (ε∞), del (∆ε), tau (τ) et alf (α) dépendent seulement du type de tissu. 
Ces paramètres, relatives au muscle, à la graisse et à la peau, sont donnés par la table de 
l’annexe A. 
La permittivité relative complexe d’un milieu à pertes est donnée par l’expression :  
(̅ =	( −   (2.3) 
Ainsi, εr est donnée par la partie réelle de l’équation (2.2) et σ par la partie imaginaire 
de la même équation multipliée par le terme « -ω ε0 ». À l’aide d’un code simple sur Matlab, 
nous avons calculé les courbes donnant la permittivité et la conductivité du muscle, de la 
graisse et de la peau en fonction de la fréquence (Figure 2.2 et Figure 2.3).  
 
Figure 2.2. Permittivité relative du muscle, de la graisse et de la peau en fonction de la fréquence entre 10 MHz 
et 1 GHz. 
 
Figure 2.3. Conductivité du muscle, de la graisse et de la peau en fonction de la fréquence entre 10 MHz et 1 
GHz. 
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On peut déduire à partir de la Figure 2.2 que la permittivité relative de la graisse est 
inférieure à celle du muscle alors que celle de la peau est proche de la permittivité du muscle. 
La Figure 2.3 montre que la conductivité du muscle est légèrement supérieure à celle de la 
peau alors qu’elle est très élevée par rapport à la conductivité de la graisse.  
L’impédance Z dans un milieu à pertes est donnée aussi par l’expression : 
* = + + , = *-(̅ = .
/ + ( 	Ω (2.4) 
où  * = -/ ⁄ = 1203	Ω	 
En calculant les valeurs de εr et σ, la résistance R et la réactance X peuvent être 
déduites à partir de l’équation (2.4). Ainsi, à l’aide d’un code simple sur Matlab, nous avons 
calculé les courbes donnant la résistance, la réactance ainsi que l’impédance du muscle, de la 
graisse et de la peau en fonction de la fréquence (Figure 2.4, Figure 2.5, Figure 2.6).  
 
Figure 2.4. Résistance du muscle, de la graisse et de la peau en fonction de la fréquence entre 10 MHz et 1 GHz. 





























Figure 2.5. Réactance du muscle, de la graisse et de la peau en fonction de la fréquence entre 10 MHz et 1 GHz. 
 
Figure 2.6 Impédance du muscle, de la graisse et de la peau en fonction de la fréquence entre 10 MHz et 1 GHz. 
2.2.2. Atténuation dans les milieux à pertes : 
L’expression de la constante de propagation γ dans un milieu à pertes  est donnée par 
relation suivante [46]: 
4 = 5 + 6 = -/(	.1 −  ( (2.5) 
La partie réelle de la constante de propagation α (Re (γ)) représente l’atténuation 
exprimée en Nepers par mètre (Np/m) et la partie imaginaire β (Im (γ)) est la constante de 
phase exprimée en radians par mètre (Rad/m). Dans le corps humain, la perméabilité µ est 
égale à µ0 (µ0 = 4π ×10-7 kg.m.A-2.s-2). Le calcul des valeurs de εr et σ par la méthode 4 Cole-











































Chapitre 2. Communications sans fil à travers le corps humain dans le domaine médical: état de l’art  
19 
 
Cole, définie dans le paragraphe précédent, permet de déduire les valeurs de α et β en 
appliquant un code simple sur Matlab (Figure 2.7 et Figure 2.8). Dans la Figure 2.7, 
l’atténuation est donnée en dB/cm sachant que 1Np/m = 8.686 dB/m.  
 
Figure 2.7. Atténuation dans le muscle en fonction de la fréquence entre 10 MHz et 1 GHz. 
 
Figure 2.8. Constante de phase dans le muscle en fonction de la fréquence entre 10 MHz et 1 GHz. 
2.3. Conclusion: 
L’absorption, due à la présence des tissus humains pose un grand problème au niveau 
de la conception d’antennes placées à l’intérieur du corps humain. Le type de l’antenne est 
l’un des facteurs les plus importants pour atteindre des meilleures performances avec les 
circuits médicaux. La forme de l’antenne doit aider à intégrer l’antenne facilement dans le 
circuit médical : la forme spirale semble être un bon choix dans le cas de capsules ingérables. 
La plupart des publications introduisent des antennes RF larges bandes. Les antennes RF 
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(spirale, PIFA, etc.), bien qu’elles présentent des bandes passantes importantes, elles ont aussi 
des inconvénients qui se manifestent principalement dans l’efficacité de rayonnement qui est 
très limitée à cause du milieu qui entoure l’antenne. 
Les dipôles magnétiques, qui offrent un champ magnétique indépendant des propriétés 
diélectriques des tissus humains, peuvent résoudre ce problème, mais cela est au détriment de 
la bande passante. Une antenne large bande n’est souvent pas nécessaire ou/et moins 
sollicitée, l’amélioration de certaines caractéristiques des antennes (efficacité, etc) est plus 
réclamée. Dans le cas des capsules endoscopiques, un débit de  2 Mbit/s est suffisant pour 








Chapitre 3:  
 
3. Conception d’antennes dans les milieux biologiques 
3.1. Introduction: 
Comme on l’a vu dans le chapitre précédent, le corps humain n’est pas un milieu idéal 
pour la propagation d’ondes RF, surtout à hautes fréquences. Ce milieu dissipatif va réduire 
fortement les performances des antennes RF surtout en termes de diagramme et d’efficacité de 
rayonnement; une majeure partie de la puissance va être absorbée par les tissus humains. 
Dans ce chapitre, nous avons simulé des antennes RF employées à l’intérieur du corps 
humain, citées dans la littérature et une que nous avons proposé, et nous avons vérifié leurs 
caractéristiques de rayonnement. Ensuite, nous avons étudié le comportement en champ 
proche de deux antennes boucles magnétiques électriquement petites (à 315 MHz et à 434 
MHz) employées à l’intérieur du corps humain pour les capsules endoscopiques en présentant 
leurs limites.  
3.2. Antennes RF dans les milieux biologiques: 
Différents types d’antennes RF, employées à l’intérieur du corps humain, sont 
proposées dans la littérature. Parmi lesquelles, nous pouvons citer: la PIFA, la spirale, les 
dipôles méandres, etc. 
3.2.1. Comportement des antennes RF à l’intérieur du corps humain : 
Pour les antennes RF, la communication se fait par propagation d’ondes 
radiofréquences selon la formule de Friis et l’onde RF s’atténue de 1 7⁄  en champ lointain, où 
r représente la distance entre la source (plan de l’antenne) et le point d’observation  (où on fait 
la mesure). L’augmentation de la fréquence permet l’amélioration du gain, l’augmentation de 
la bande passante et la miniaturisation des antennes, mais pour les antennes fonctionnant dans 
le corps humain, les antennes à hautes fréquences sont plus sensibles aux caractéristiques des 
milieux. Ainsi, les antennes RF opérant dans les milieux dissipatifs souffrent d’une très 
grande absorption de puissance, ce qui mène à une faible efficacité de rayonnement. 
L’efficacité de rayonnement d’une antenne ingérable conformée dans une capsule, localisée 
dans l’intestin grêle, est égale à 0.1 % à 1.4 GHz [47]. Pour une antenne spirale PIFA 
implantée, l’efficacité de rayonnement est égale à 0.3 % [13], elle est inférieure à 0.1 % à 
404.5 MHz pour une antenne spirale multicouche implantée avec un modèle de fantôme 
cylindrique 3-couches et peut atteindre 0.9 % à 2.387 GHz pour la même antenne [15].   
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3.2.2. Simulation des antennes RF à l’intérieur du corps humain :  
3.2.2.1. Simulation d’une antenne spirale PIFA sur HFSS: 
Des antennes planaires compactes ont été conçues, construites et mesurées en utilisant 
des simulations basées sur la FDTD (Finite Difference Time Domain) et des installations de 
mesure pour les circuits médicaux implantables actifs dans la bande de fréquence MICS, 402-
405 MHz [13]. Ainsi, une antenne spirale PIFA miniature est proposée. Pour simplifier la 
conception des antennes implantables, les antennes planaires sont localisées à l’intérieur d’un 
modèle du corps simplifié (fantôme) au lieu d’un modèle du corps complet anatomique. Vu 
que les circuits médicaux implantés sont positionnés sous les tissus de la peau, les effets 
électriques des tissus de la peau sur les antennes implantables sont énormes. Le fantôme 
utilisé représente seulement un seul tissu de la peau (εr = 46.7, σ = 0.69 S/m à 402 MHz). 
L’efficacité de rayonnement de cette antenne est trouvée égale à 0.34 % dans le fantôme. 
On a repris la même antenne PIFA (Figure 3.1) citée dans cette étude pour la simuler 
sur HFSS, qui est un simulateur commercial des structures électromagnétiques basé sur la 
méthode des éléments finis (FEM). L’élément rayonnant de largeur uniforme est placé entre 
deux couches diélectriques (substrats) de même épaisseur (1.25 mm) et de même constante 
diélectrique (εr = 10.2), l’espace entre les pistes métalliques de largeur 3.8 mm est de 1.2 mm. 
La longueur totale de la PIFA est de 2.4 cm et sa largeur est de 2 cm. L’antenne planaire est 
positionnée au centre d’un fantôme (εr = 46.7, σ = 0.69 S/m à 402 MHz), de dimensions 10 
cm x 10 cm x 5 cm, à une distance de 1cm par rapport au fond (Figure 3.2).  
. 
 
                                                        (a)                                                                          (b) 
Figure 3.1. (a) Configuration de l’antenne spirale PIFA [13]; (b) Conception de l’antenne PIFA sur HFSS. 
 




Figure 3.2. Modèle du corps humain simplifié (fantôme) [13]. 
 
Le coefficient de réflexion de l’antenne PIFA, que nous avons simulé sur HFSS, est 
donné par la Figure 3.3. Cette figure montre que la bande passante de la PIFA est de 8.5 % 
(34 MHz) avec une résonance autour de 396 MHz, ce qui correspond à ce qui est trouvé dans 
l’étude faite par la FDTD [13]. Par contre, l’efficacité de rayonnement donnée par HFSS n’est 
pas précise (6 %) en comparant avec l’efficacité trouvée par la méthode FDTD qui est de 0.34 
%. Le gain total maximum de l’antenne PIFA est de -24 dB tel que le montre la Figure 3.4. 
 
Figure 3.3. Coefficient de réflexion S11 de l’antenne PIFA simulée sur HFSS.  
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Figure 3.4. Gain total de l’antenne PIFA simulée sur HFSS. 
3.2.2.2. Antenne spirale simple et antenne spirale double : 
3.2.2.2.1. Simulation de l’antenne spirale simple: 
Une antenne spirale miniature, de diamètre égal à 10.1 mm et de hauteur égale à 3 
mm, fonctionnant à 450 MHz pour les systèmes à capsules endoscopiques large bande, a été 
proposée [10]. L’antenne étudiée a une bande passante de 430 à 500 MHz (15 %) pour un 
VSWR < 2, son diagramme de rayonnement est omnidirectionnel. Le substrat diélectrique 
utilisé pour fabriquer l’antenne spirale est le RF 35-A, de constante diélectrique égale à 3.5 et 
d’épaisseur égale à 1.524 mm. L’antenne est placée entre deux substrats de même épaisseur et 
de même constante diélectrique, l’épaisseur de la partie métallique est de 0.0173 mm. Le 
nombre de tours de l’antenne proposée est égal à 5.25, la largeur des pistes est égale à 0.5 mm 
(Figure 3.5). L’antenne est alimentée au centre de la spirale à l’aide d’un câble coaxial, le 
diamètre du cœur est égal à 0.6 mm. L’antenne spirale a été conçue à l’aide du logiciel CST à 
l’intérieur d’un modèle simple (fantôme) qui représente l’entourage de l’antenne, de constante 
diélectrique égale à 56 et de conductivité égale à 0.83 S/m. En simulant la même antenne sur 
HFSS, nous avons obtenu le coefficient de réflexion illustré par la  Figure 3.6, la bande 
passante que nous avons calculée à -10 dB est de 50 MHz.  









Figure 3.6. Coefficient de réflexion S11 de l’antenne spirale simple simulée sur HFSS.  
Les simulations HFSS montrent que le diagramme de rayonnement de cette antenne 
est omnidirectionnel, ce que illustrent la Figure 3.7, donnant le champ total E normalisé dans 
les plans φ = 0°, φ = 90°, et la Figure 3.8 qui montre le champ total E normalisé dans les plans 
θ = 0°, et θ = 90°. 
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Figure 3.7. Champ total E normalisé de l’antenne spirale simple dans le plan φ = 0º et φ = 90º. 
 
 
Figure 3.8. Champ total E normalisé de l’antenne spirale simple dans le plan θ = 0º et θ = 90º. 
3.2.2.2.2. Simulation de l’antenne spirale double: 
Une bande passante plus large que celle d’une seule antenne spirale est obtenue en 
utilisant une antenne spirale double. Cette étude consiste à introduire une antenne spirale 
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spirale définie précédemment [22]. Cette structure résonnante double est composée de deux 
éléments spiraux différents, un seul fil d’alimentation connecte ces éléments. La bande de 
fréquence 300-400 MHz est sélectionnée comme fréquence de fonctionnement dans cette 
contribution. Les deux spirales ont des longueurs totales différentes, la spirale positionnée en 
haut possède 5 tours et celle positionnée en bas a une longueur plus grande qui est de 5.25 
tours (Figure 3.9). La structure spirale la plus longue a la plus basse fréquence de résonance à 
cause de sa longueur électrique. L’antenne proposée a une bande d’impédance de largeur 98 
MHz (25 %) et elle possède un diagramme de rayonnement omnidirectionnel. En simulant la 
même structure sur HFSS, nous obtenons le coefficient de réflexion donné par la Figure 3.10; 













Figure 3.10. Coefficient de réflexion S11 de l’antenne spirale double simulée sur HFSS. 
Les courbes de la Figure 3.11 (champ total E de l’antenne spirale double dans les plans 
φ = 0º et φ = 90º) et la Figure 3.12 (champ total E normalisé de l’antenne spirale double dans 
les plans θ = 0º et θ = 90º) montrent que le diagramme de rayonnement de cette antenne 




Figure 3.11. Champ total E de l’antenne spirale double dans les plans φ = 0º et φ = 90º. 
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Figure 3.12. Champ total E normalisé de l’antenne spirale double dans les plans θ = 0º et θ = 90º. 
3.2.2.3. Dipôle méandre et antenne méandre conformée sur la gélule : 
Des antennes conçues à 1.4 GHz, pour un système à gélule bio-télémétrique, ont été 
proposées [2]. Le dipôle méandre est choisi grâce à l’alignement de son vecteur courant, qui 
aide à la miniaturisation, tel que l’illustre les lignes du vecteur courant de la Figure 
3.13.L’antenne est conçue sur un substrat de permittivité relative égale à 2.2 et d’épaisseur 
égale à 0.127 mm. La longueur du dipôle méandre est égale à 29.2 mm, sa largeur est de 5 
mm, la largeur des pistes est égale à 0.3 mm et l’espace entre ces dernières est de 0.5 mm. Le 
dipôle méandre planaire miniature présente une très faible adaptation d’impédance à cause de 
la faible résistance de rayonnement [2]; l’application d’un offset à l’alimentation du dipôle 
peut résoudre ce problème. La Figure 3.14 présente le dipôle méandre planaire offset proposé; 
l’alimentation n’est plus appliquée dans le centre du dipôle, mais elle est décalée d’une 
certaine distance (λ/4). Nous avons simulé la même structure sur HFSS en espace libre, le 
vecteur courant est représenté par la Figure 3.15 et les résultats de simulation du coefficient 
de réflexion sont donnés par la Figure 3.16. À partir de cette dernière courbe, on peut 
interpréter que cette antenne possède deux résonances: la deuxième résonance montre une 
meilleure adaptation de l’antenne autour de 1.4 GHz par rapport au dipôle méandre équilibré 
(alimentation au centre).  
 
Figure 3.13. Structure du dipôle méandre planaire avec un alignement du vecteur courant montrant une 
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Figure 3.14. Structure du dipôle méandre planaire offset avec un alignement du vecteur courant montrant un 
offset appliqué à l’alimentation du dipôle [2]. 
 
Figure 3.15. Vecteur courant du dipôle méandre planaire offset simulé sur HFSS en espace libre. 
 
Figure 3.16. Coefficient de réflexion du dipôle méandre planaire offset simulé sur HFSS en espace libre. 
Malgré cette amélioration au niveau de la taille de l’antenne et de son adaptation, le 
dipôle méandre offset présente une difficulté au niveau de son insertion dans la capsule avec 
les autres composants (due aux dimensions de l’antenne), en plus il ne dispose pas d’une 
diversité de polarisation. En effet, un dipôle méandre conformé sur la gélule est proposé 
(Figure 3.17), ce qui permet de gagner de l’espace à l’intérieur de la capsule pour installer les 
autres composants [2]. Cette antenne dispose aussi d’une diversité de polarisation et d’un 
diagramme de rayonnement omnidirectionnel, ce qui permet à la capsule de transmettre plus 
efficacement quelle que soit son orientation. Les résultats donnés dans cette étude [2] 
montrent que le gain de l’antenne à l’intérieur du corps est de -26 dB contre -7 dB en espace 
libre et l’efficacité de rayonnement est estimée à 0.05 % dans le corps contre 11 % dans l’air.  
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Figure 3.17. Structure du dipôle méandre conformé [2]. 
3.2.3. Conception d’une antenne multicouche large bande à 402 MHz : 
Dans le cadre de la miniaturisation et de l’augmentation de la bande passante des 
antennes ingérables, nous avons conçu une antenne multicouche sur HFFS dans la bande de 
fréquence MICS, 402-405 MHz. L’antenne est construite sur le substrat Roger RT/Duroid 
6010 de constante diélectrique εr = 10.2, de tangente de pertes égale à 0.0023, de hauteur 
égale à 1.5 mm, d’épaisseur de cuivre égale à 17.5 µm et de diamètre égal à 10.1 mm. Cette 
antenne est constituée de 8 couches identiques (Figure 3.18(b)) reliées entre elles par des 
connecteurs de diamètre égal à 0.7 mm; la hauteur totale de l’antenne est de 12 mm. Le 
diamètre intérieur total de l’antenne est de 7.6 mm (sans pistes), la largeur des pistes est de 
0.2 mm et l’écart entre deux pistes adjacentes est de 0.28 mm (Figure 3.18(a)). L’antenne est 
insérée dans un cylindre représentant la gélule rempli d’air, de hauteur égale à 2 cm, localisé 
dans le centre d’une boite cubique de dimensions 32 cm x 32 cm x 32 cm, modélisant le corps 
humain à 402 MHz (εr = 57 et σ = 0.8 S/m).  
 
                                       (a)                                           (b) 
Figure 3.18. Structure de l’antenne multicouche : (a) Vue de dessus de la première couche de l’antenne ; (b) Les 
8 couches de l’antenne reliées à l’aide de connecteurs.  
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La courbe de la Figure 3.19, donnant le coefficient de réflexion de l’antenne en 
fonction de la fréquence, montre que sa bande passante est de 70 MHz (entre 371 MHz et 443 
MHz), soit 17 %. L’inconvénient majeur de cette antenne est sa grande hauteur, il faut donc 
diminuer la hauteur du substrat pour pouvoir réduire l’épaisseur de l’antenne qui sera intégrée 
dans la capsule avec d’autres composants, notamment les batteries qui occupent beaucoup de 
place dans le système. Les courbes de la Figure 3.20 et la Figure 3.21 montrent que le 
diagramme de rayonnement de cette antenne est omnidirectionnel.  
 
 
Figure 3.19. Coefficient de réflexion S11 de l’antenne multicouche.  
 
Figure 3.20. Champ total E de l’antenne spirale simple dans les plans φ = 0º et φ = 90º. 












































Figure 3.21. Champ total E normalisé de l’antenne spirale double dans les plans θ = 0º et θ = 90º. 
3.2.4. Conclusion:  
Dans cette première partie, nous avons étudié des antennes RF qui ont pour avantage 
majeur la large bande passante. Néanmoins, les ondes RF sont très atténuées lorsqu’elles se 
propagent dans les tissus humains dissipatifs. Ainsi, nous nous somme orientés vers les 
antennes boucles magnétiques. 
3.3. Bobines magnétiques et antennes boucles dans le corps humain : 
Dans la première partie de ce chapitre, on a montré des résultats de simulation de 
quelques exemples d’antennes RF, implantées ou ingérées dans le corps humain, trouvés dans 
la littérature. Après un état de l’art, la deuxième partie sera consacrée à l’étude d’antennes 
boucles magnétique ingérables que nous avons conçu. 
3.3.1. État de l’art : 
3.3.1.1. Communication par induction magnétique en champ proche et bobines 
magnétiques dans les milieux biologiques : 
3.3.1.1.1. Communication par induction magnétique en champ proche : 
Les systèmes radiofréquences ont pour avantage d’utiliser des fréquences microondes 
ce qui leur permet d’avoir des larges bandes passantes et un plus haut débit de données. Mais, 
plusieurs applications ne demandent pas des larges bandes de fréquence et peuvent utiliser des 
fréquences plus basses [49]. L’Induction Magnétique en Champ Proche (IMCP) est une sorte 
de communications sans fil à courte portée qui utilise le couplage du champ magnétique pour 
transporter l’information au lieu de la propagation de l’onde électromagnétique en champ 
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de contrôle biomédicaux, la RFID (Radio Frequency Identification), les réseaux personnels tel 
que le BAN, les cartes à puces de paiement, les systèmes de communication souterrains, etc 
[50]- [51]- [52]. Le champ magnétique est créé par une antenne boucle électriquement petite 
appelée aussi dipôle magnétique. Dans la zone du champ proche, le champ magnétique 
s’atténue rapidement avec la distance, avec un facteur de 1 7&⁄ , contrairement à l’onde RF en 
champ lointain qui s’atténue seulement de	1 7.⁄   Dans les communications à faible portée (1 à 
2 m), cette dégradation rapide du champ magnétique a été exploitée pour créer à chaque 
utilisateur son propre « bubble » ce qui permet d’éviter les interférences entre plusieurs 
utilisateurs, d’où la possibilité de réutilisation des fréquences [53]. Les phénomènes de fading 
et de multi trajet connus pour les ondes RF ne concernent pas les systèmes à IMCP, puisque le 
champ magnétique décroit rapidement avec la distance, ce qui les rend plus sécurisés, plus 
robustes et fiables en termes de qualité de service. En plus, puisque la portée est limitée à 2 m 
au maximum, les circuits utilisant le principe d’IMCP requièrent une faible puissance ce qui 
entraine des circuits plus petits et moins chers ainsi qu’une longue durée de vie des batteries. 
En comparant avec le Bluetooth, l’IMCP utilise seulement le 1/6 de batterie [53]- [54]. Les 
systèmes à induction magnétique (IM) ne sont pas influencés par les conditions 
environnementales dans les milieux non-magnétiques, ce qui leur permet d’être utilisés dans 
les communications souterraines et sous-marines ainsi que les systèmes biomédicaux 
implantés à l’intérieur du corps humain et les applications BAN [54]. Mais, l’inconvénient 
majeur de ce type de communication réside dans les pertes élevées dans le canal dues à la 
dégradation rapide du champ magnétique avec la distance. La conception de l’antenne et le 
choix des impédances peuvent impacter les performances des systèmes à IMCP [55]. Ainsi, le 
choix des valeurs optimums de facteurs de qualité, des efficacités et des rayons de boucles 
ainsi que les perméabilités des noyaux de ferrite des bobines peux optimiser la puissance 
reçue et par conséquent la portée de communication [56].  
Dans les environnements souterrains, le milieu de propagation n’est plus l’air, il s’agit 
d’un milieu hétérogène composé du sol, des roches, de l’eau, etc. Ainsi, les techniques de 
communication sans fil traditionnelles utilisant les ondes EM souffrent essentiellement de 3 
problèmes [57]: 
- Importantes pertes dans le canal : les grandes atténuations qui causent des pertes dans 
le canal sont dues à l’absorption causée par le sol, les roches et l’eau puisque la 
propagation de l’onde EM dépend des propriétés électriques de ces derniers.  
- Des conditions du canal dynamique : les propriétés diélectriques des milieux 
souterrains changent en fonction de leur localisation et du temps. 
- Des antennes de larges dimensions : les pertes dans le canal peuvent être réduites si 
des plus faibles fréquences sont utilisées, ainsi des antennes de grandes dimensions 
sont nécessaires. 
À travers l’utilisation des communications par IM, les problèmes liés au canal 
dynamique (localisation et temps) sont résolus car le champ magnétique ne dépend que de 
la perméabilité du milieu qui est égale à celle de l’air dans les environnements souterrains. 
Ainsi, les conditions du canal restent constantes avec le changement du temps et de la 
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localisation. En plus, en IM, des bobines filaires de petites tailles peuvent remplacer les 
antennes de grandes tailles utilisées dans les systèmes souterrains. Par contre, les pertes 
dans le canal restent importantes car le champ magnétique chute plus rapidement (1 7&⁄ ) 
avec la distance par rapport à l’onde EM (1 7⁄ ). Pour y remédier, une technique appelée 
guide d’onde en IM, qui consiste à étaler un réseau de bobines de relais entre l’émetteur et 
le récepteur afin d’augmenter la portée de communication, a été développée [54], [57].  
3.3.1.1.2. Antennes boucles électriquement petites et couplage magnétique : 
Un dipôle magnétique (bobine), a été employé comme émetteur compact à 32 MHz 
dans une capsule ingérable afin de prendre des mesures à l’intérieur de l’intestin, dans le 
cadre de l’étude de systèmes de communication sans fil à faible portée et à faible 
consommation [11]. Les résultats obtenus à travers cette étude suggèrent que ce choix de 
basses fréquences, pour réaliser une communication par couplage magnétique en champ 
proche à travers le corps humain, a permis de minimiser l’atténuation du signal.  
La plupart des systèmes RFID utilisent efficacement le principe du couplage inductif 
en champ proche, suivant ce succès, l’utilisation de structures de transmission en champ 
proche en télémédecine semble être un avantage. Les performances de deux types de capsules 
ingérables, l’une fonctionnant à des bandes VHF (40 MHz) et utilisant le principe du 
couplage magnétique en champ proche, et l’autre opérant à des bandes UHF (868 MHz) selon 
le principe de propagation d’ondes électromagnétiques, ont été comparées [7]. À partir des 
mesures in-situ (dans la carcasse d’un porc abattu), il a été démontré que les bobines couplées 
en champ proche sont plus performantes que les structures de transmission RF 
conventionnelles dont les ondes s’atténuent rapidement à cause de l’absorption due aux tissus 
humains. Dans un premier temps, cette étude a prouvé que l’atténuation due aux tissus 
humains des structures VHF est beaucoup plus faible que celle des capsules UHF qui 
présentent un canal fading important dans la direction dorsale: cela se traduit par la 
destruction du signal dans le coté postérieur du diagramme de rayonnement qui est due à 
l’arrangement des organes dans la carcasse tels que les os, la graisse, le sang, etc. Les 
capsules utilisant le principe du couplage magnétique ne présentent pas un canal fading ce qui 
est très important car la capsule doit-être constamment en mouvement partout dans le système 
Gastro-Intestinal. Dans un second temps, il a été démontré que les bobines présentent un 
meilleur rapport 9 :⁄  que les capsules RF (entre 11 et 16 dB pour les capsules HF et 19 dB 
pour les capsules LF). Dans un dernier temps, l’étude a illustré que les capsules utilisant le 
principe de l’IMCP consomment moins de puissance et occupent moins de volume que les 
capsules à 868 MHz ce qui va permettre d’une part l’augmentation de la durée de vie des 
batteries et d’autre part une miniaturisation des futures capsules ingérables et par conséquent 
l’amélioration du confort du patient. Cependant, les capsules fonctionnant dans les bandes 
VHF présentent généralement des bandes passantes plus faibles que celles des structures 
UHF.  
Le principe du couplage par IMCP est utilisé aussi pour l’alimentation sans fil des 
capsules ingérables [17], [58] et des implants médicaux tel que les micro-valves [59], afin de 
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réduire les dimensions et d’augmenter la durée de vie des circuits fonctionnant à l’intérieur du 
corps humain.  
3.3.1.2. Antennes boucles résonantes dans les milieux biologiques :  
Les antennes boucles électriquement petites, contrairement aux dipôles électriques,  
offrent une faible impédance d’onde en champ proche. L’impédance du corps (45 Ω à 434 
MHz) est faible par rapport à celle de l’air, ce qui permet de faciliter l’implantation des 
boucles magnétiques dans le corps. Par contre, la boucle résonante, de circonférence égale à 
une longueur d’onde, qui est traversée par un courant sinusoïdal se comporte d’une autre 
manière. Le comportement en champ proche d’une boucle résonante opérant à 434 MHz pour 
les applications médicales a été examiné [60]. Ainsi, il a été démontré que les seules positions 
qui présentent une faible impédance d’onde sont celle qui est confondue avec le rayon de la 
boucle, plus précisément dans son point d’alimentation, et la position opposée.   
Une liaison sans fil, entre deux boucles résonantes dans la bande de fréquence 402-405 
MHz, l’une implantée dans le cerveau et l’autre placée à proximité de la tête, a été établie  
[61]. Il a été démontré que le signal est fortement atténué  quand il traverse les tissus humains 
(le paramètre de transmission est égal à -36 dB). 
3.3.2. Conception d’antennes boucles à l’intérieur du corps humain à 315 MHz et à 434 
MHz : 
3.3.2.1. Adaptation des antennes : alimentation par couplage inductif : 
Pour faciliter l’étude des antennes à l’intérieur du corps humain, les différentes 
couches du corps peuvent être simplifiées en une seule couche homogène qui est le muscle 
[10]. L’antenne boucle magnétique, qui présente une amplitude du champ magnétique H en 
champ proche comparativement plus grande que celle d’un dipôle électrique, a été 
sélectionnée dans cette étude. L’impédance, donnée par le rapport entre le champ électrique et 
le champ magnétique, va ainsi diminuer. L’impédance du corps humain, qui est inversement 
proportionnelle à la racine carrée de la permittivité relative complexe du milieu, est plus faible 
que celle de l’air dans les bandes 315 MHz et 434 MHz, ce qui va favoriser le couplage de 
l’énergie magnétique à l’intérieur du corps humain. Dans [62], il a été démontré que la limite 
classique du champ proche (r<λ/2π) n’est pas précise et que cette limite peut s’étendre jusqu’à 
1.6λ pour des dipôles de dimensions λ/10. Dans les systèmes à capsules endoscopiques, les 
dimensions de l’antenne sont très petites car elles ne doivent pas dépasser le diamètre de la 
gélule qui est de 10.1 mm [10]. La longueur d’onde d’une antenne opérant à l’intérieur du 
corps humain diminue grâce à la permittivité élevée des tissus biologiques, ce qui a permis de 
réduire énormément les dimensions des antennes. 
Dans la deuxième partie de ce chapitre, les comportements de deux antennes boucles 
électriquement petites appliquées aux capsules endoscopiques, l’une fonctionnant à la 
fréquence de 315 MHz et l’autre à la fréquence 434 MHz respectivement dans la bande ISM 
(Industrial, Scientific and Medical band) des U.S et dans la bande européenne ISM, sont 
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étudiés en champ proche. Les amplitudes des champs électrique et magnétique ainsi que 
l’impédance sont évaluées en fonction de la distance à l’intérieur et à proximité du corps 
humain ainsi qu’en espace libre. Les caractéristiques diélectriques du corps humain, qui 
dépendent de la fréquence, sont prises en compte.  
D’une manière générale, lorsque les dimensions d’une antenne diminuent, son 
efficacité et sa bande passante diminuent ainsi que sa résistance d’entrée ce qui rend 
l’adaptation de l’antenne avec le reste du système difficile: l’alimentation des antennes 
miniatures par couplage magnétique peut résoudre ce problème en adaptant l’impédance 
d’entrée de l’antenne avec l’impédance l’environnant [63]. En effet, on a choisi d’alimenter 
les antennes par couplage inductif afin d’augmenter la valeur de l’impédance d’entrée, qui est 
très faible (ne dépasse pas quelques ohms) à ces fréquences à cause de la réduction des 
dimensions des boucles. Les antennes sont ainsi constituées de deux éléments : l’élément 
rayonnant et l’élément d’alimentation situés sur la même face du substrat (Figure 3.22. (a)). 
L’impédance d’entrée de l’antenne dépend des dimensions de la boucle d’alimentation et de la 
distance entre les deux éléments [63]. Une structure d’alimentation par couplage inductif a été 
démontrée dans [64] en proposant un modèle théorique du circuit équivalent. On peut 
observer à partir de la Figure 3.22. (a) la structure d’une boucle alimentée par couplage 
inductif et dans la Figure 3.22. (b) le circuit équivalent proposé dans [64]. Le couplage 
inductif est modélisé par un transformateur et l’impédance d’entrée Ze de l’antenne est donnée 
par la relation (3.1), où Za et Zr représentent respectivement l’impédance de la boucle 
d’alimentation et celle de la boucle rayonnante.  
*; = +; + ,; = * + 23<$*(  (3.1) 
 
 
                          (a)                                                                      (b) 
Figure 3.22. Alimentation de l’antenne par couplage inductif : (a) Structure de la boucle alimentée par couplage 
inductif ; (b) Circuit équivalent [64].            
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Nous rappelons que la constante diélectrique complexe du muscle (3.2) dépend de la 
fréquence, elle est calculée par la méthode 4 côle-côle [45]. La permittivité relative (partie 
réelle de l’équation  (3.2)) ainsi que la conductivité (proportionnelle à la partie imaginaire de 
l’équation  (3.2)) sont ainsi déduites. 
(̅ =	( −    (3.2) 
L’atténuation d’une onde électromagnétique et son impédance Z dans le muscle 
peuvent être aussi déduites respectivement à partir des équations (2.5) et (2.4) données dans le 
chapitre 2. La Table 3.1 donne les valeurs de εr, σ, α et Z calculées pour les deux fréquences 
315 MHz 434 MHz dans le muscle.   
 
Table 3.1. Valeurs de εr, σ, α et Z calculées à 315 MHz et à 434 MHz dans le muscle.     
 
εr σ (S/m) α (dB/cm) 
Z 
Ω dBΩ 
315 MHz 58 0.77 1.56 44.15 32.9 
434 MHz 56 0.8 1.7 46.4 33.3 
 
 
Les antennes boucles circulaires sont conçues et simulées séparément avec HFSS ; 
elles sont placées à l’origine du plan XOY à l’intérieur d’un cylindre qui représente la gélule, 
de hauteur égale à 2 cm et de diamètre égal à 1 cm rempli d’air, positionné au centre d’une 
boite de forme cubique qui représente le muscle (Figure 3.23. (a)). Elles sont conçues sur le 
substrat Roger RT/duroid 5880, de permittivité relative εr égale à 2.2, de tangente de pertes 
égale à 0.0009, d’épaisseur égale à 0.508 mm, d’épaisseur du métal égale à 17,5 µm et de 
diamètre égal à 1 cm. À 434 MHz, le rayon de la boucle rayonnante r1 est de 3.662 mm et sa 
largeur w1 est de 0.5 mm tandis que le rayon de la boucle d’alimentation r2 est de 1.5 mm et 
sa largeur w2 est égale à 0.2 mm (Figure 3.23. (b)). Une capacité de valeur 8 pF sert à adapter 
l’antenne à la fréquence 434 MHz. Concernant l’antenne opérant à 315 MHz (Figure 3.23. 
(c)), la boucle rayonnante est constituée de deux boucles concentriques de même largeur (w1) 
égale à 0.25 mm espacées d’une distance égale à 0.25 mm. Le rayon de la boucle extérieure 
(r2) est de 4.47 mm tandis que celui de la boucle intérieure est de 3.97 mm (r1). Une capacité 
de 7.9 pF est utilisée pour chaque boucle afin d’adapter l’antenne à la fréquence de 315 MHz. 
Le rayon de la boucle d’alimentation (r3) est de 1.9 mm et sa largeur (w2) est de 0.2 mm. La 
distance entre les deux éléments de l’antenne (boucle rayonnante et boucle d’alimentation) est 
ajustée pour permettre d’adapter l’impédance d’entrée de l’antenne à un câble d’impédance 
50 Ω à 315 MHz.  
 




Figure 3.23. Conception de boucles à 434 MHz et à 315 MHz à l’intérieur du corps humain : (a) Gélule à 
l’intérieur de la boite représentant le corps humain ; (b) Antenne à l’intérieur de la gélule remplie 
d’air à 434 MHz, géométrie de l’antenne et coupe longitudinale de l’antenne ; (c) Antenne à 
l’intérieur de la gélule à 315 MHz, géométrie de l’antenne et coupe longitudinale de l’antenne ; 
3.3.2.2. Composantes des champs E et H des antennes boucles : 
Pour comparer l’atténuation des champs électrique et magnétique de la boucle 
magnétique en espace libre et dans le corps humain, l’antenne placée dans la gélule est 
simulée dans trois conditions environnementales différentes. La première (premier cas) 
consiste à insérer l’antenne boucle au centre d’une boite de dimensions 32 cm x 32 cm x 32 
cm, qui modélise le corps humain homogène, entourée d’une boite d’air de dimensions 64 cm 
x 64 cm x 64 cm ; ce canal est appelé corps humain / air. Dans le second cas, l’antenne est 
positionnée dans le centre d’une boite plus grande, représentant toujours le muscle, de 
dimensions 50 cm x 50 cm x 50 cm, sans mettre une boite d’air autour ; ce canal est noté corps 
humain. La troisième condition (troisième cas) consiste à simuler l’antenne directement en 
espace libre ; on note ce canal par air. Les dimensions de la boite d’air dans ce cas sont de 64 
cm x 64 cm x 64 cm. La condition qu’il faut respecter sur HFSS pour le choix des dimensions 
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des boites est bien respectée; les dimensions sont largement supérieures à λ/4 (λ dans le 
muscle est égale à 12.5 cm à 315 MHz et à 9.3 cm à 434 MHz). Nous nous sommes aussi 
limités sur ce choix afin de réduire le temps de calcul sur HFSS. 
Les différentes composantes des champs E et H, les variations du champ total E et du 
champ total H ainsi que l’impédance, donnée par le  rapport entre le champ total E et le 
champ total H et qui est différente de l’impédance d’onde d’une onde transverse 
électromagnétique, sont calculées pour chacune des deux boucles magnétiques (315 MHz et 
434 MHz) en fonction de la distance prise sur l’axe OZ qui est perpendiculaire aux plans des 
antennes. Ces valeurs sont calculées pour chaque milieu (corps humain / air, corps humain et 
air), à la fréquence correspondant au S11 minimal. 
3.3.2.2.1. Antenne boucle opérant à 315 MHz : 
 Coefficient de réflexion de l’antenne : 
Les coefficients de réflexion simulés dans les trois cas définis dans le paragraphe 
précédent sont donnés par les courbes de la Figure 3.24. Quand le milieu est le corps humain / 
air, l’antenne boucle est adaptée à un câble de 50 Ω autour de 315.3 MHz, la bande passante 
calculée à -10 dB est égale à 2 MHz. Dans le deuxième cas (corps humain), la fréquence de 
résonance de l’antenne devient autour de 317.2 MHz. Quand l’antenne est placée dans l’air, la 
fréquence de résonance augmente seulement de 1.5 MHz par rapport au premier cas; cela est 
dû au fait que l’antenne est insérée dans une capsule remplie d’air avant d’être en contact avec 
le corps humain. En espace libre, la fréquence de résonance de l’antenne est autour de 316.7 
MHz, avec un niveau de S11 minimum égal à -10 dB.  
 
Figure 3.24. Coefficient de réflexion de l’antenne boucle opérant à 315 MHz dans les trois milieux (corps 
humain / air, corps humain et air). 
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Notons ici que nous avons gardé les mêmes capacités dans les trois cas c’est-à-dire 
que l’antenne n’a pas été réadaptée en fonction du milieu. Cela n’influe pas sur le 
comportement de l’antenne en champ proche.   
 Comportement en champ proche de l’antenne boucle opérant à 315 MHz quand  le 
canal est le corps humain/air : 
La Figure 3.25 correspond aux composantes du champ E ainsi que le champ Etotal, 
quand le milieu est le corps humain / air, en fonction de la distance selon l’axe OZ 
perpendiculaire à la boucle. On peut déduire à partir de ces courbes que la composante y du 
champ E est dominante ; le champ total E suit globalement l’allure de cette composante 
transversale.  
 
Figure 3.25. Composantes du champ E et champ total E en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans le corps humain / air. 
En ce qui concerne le champ magnétique, il est clair à partir des courbes de la Figure 
3.26 que la composante z est dominante; le champ total H suit l’allure de cette composante 
longitudinale.  
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Figure 3.26. Composantes du champ H et champ total H en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans le corps humain / air. 
La Figure 3.27 présente une comparaison entre les champs Etotal  et Htotal ; le champ 
Etotal diminue dans le corps humain quand la distance z augmente jusqu’à 16 cm, au-delà de 
cette limite (dans l’air), le champ Etotal diminue avec une pente plus faible alors que le champ 
Htotal continue à chuter de la même façon dans l’air jusqu’à z = 24 cm. Ainsi, la différence 
entre le champ électrique et le champ magnétique augmente à des distances supérieures à 16 
cm, c’est-à-dire dans l’air. En effet, l’impédance dans l’air est supérieure à celle dans le corps 
humain comme l’illustre la Figure 3.28 qui montre que l’impédance (Etotal / Htotal) augmente 
de 20 dBΩ dans le corps humain à 35 dBΩ dans l’air. À l’origine de la boucle, l’impédance 
diminue de 12 dBΩ jusqu’à -10 dBΩ autour de z = 0.5 cm, cela peut être dû au faible volume 
d’air qui entoure l’antenne insérée dans la gélule. Ensuite, l’impédance augmente doucement 






                                         
 
Figure 3.27. Comparaison entre le  champ total E et H quand l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans le 
corps humain / air. 
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Figure 3.28. Variation de l’amplitude de l’impédance Z (Etotal / Htotal) en fonction de la distance selon l’axe OZ 
quand l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans le corps humain / air. 
 Comportement en champ proche de l’antenne boucle opérant à 315 MHz quand  le 
canal est le corps humain : 
Quand l’antenne boucle est placée dans une boite plus grande représentant le corps 
humain homogène (deuxième cas), on note aussi que la composante Ey est dominante (Figure 
3.29) et que le champ Htotal suit l’allure de la composante longitudinale Hz (Figure 3.30). À 
partir de ces deux figures, on peut déduire que les composantes du champ E sont plus 
perturbées que celles du champ H.  
 
Figure 3.29. Composantes du champ E et champ total E en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans le corps humain. 
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Figure 3.30. Composantes du champ H et champ total H en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans le corps humain. 
 
Les deux courbes de la Figure 3.31 montrent que la variation des champs Etotal et Htotal 
en fonction de la distance est fixe au-delà de 7 cm : la différence entre ces deux composantes 
reste stable dans cette zone. Une approximation de l’impédance est ainsi tracée dans la Figure 
3.32 et montre que Z augmente jusqu’à une distance z = 10 cm à peu près, ensuite elle 
présente moins de variations et devient plus ou moins stable (autour de 20 dBΩ). La valeur de 
l’impédance d’onde Z donnée dans la Table 3.1 à 315 MHz est de 32.9 dBΩ. 
 
Figure 3.31. Comparaison entre le  champ total E et H quand l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans le 
corps humain. 
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Figure 3.32. Variation de l’amplitude de l’impédance Z (Etotal / Htotal) en fonction de la distance selon l’axe OZ 
quand l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans le corps humain. 
 Comportement en champ proche de l’antenne boucle opérant à 315 MHz quand le 
canal est l’air : 
En espace libre, le champ électrique semble être moins perturbé d’après les courbes de 
la Figure 3.33 qui montrent aussi que : en-dessous de z = 8 cm, la composante transversale Ey 
est dominante et au-delà de cette distance, c’est la composante transversale du champ Ex qui 
devient prédominante. Concernant le champ magnétique, il est toujours selon la composante 
longitudinale du champ H (Figure 3.34). 
 
Figure 3.33. Composantes du champ E et champ total E en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans l’air. 












































Figure 3.34. Composantes du champ H et champ total H en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans l’air. 
On note sur les courbes de la Figure 3.35 que les champs Etotal et Htotal diminuent 
rapidement jusqu’à des distances égales à 8 cm et 11 cm respectivement et qu’ils continuent 
après z = 11 cm à chuter, mais d’une manière fixe et avec des pentes moins importantes. En 
plus, la différence entre ces deux composantes devient plus stable au-delà de 11 cm et 
supérieure à celle trouvée dans le corps humain (Figure 3.31). En effet, l’impédance augmente 
dans l’air jusqu’à z = 11 cm (0.11*λ0), distance maximale qu’on peut considérer comme 
limite du champ proche, puis Z devient plus stable et autour de 34 dBΩ (Figure 3.36). 
 
Figure 3.35. Comparaison entre le  champ total E et H quand l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans l’air. 


















































Figure 3.36. Variation de l’amplitude de l’impédance Z (Etotal / Htotal) en fonction de la distance selon l’axe OZ 
quand l’antenne opérant à 315 MHz est placée dans l’air. 
3.3.2.2.2. Antenne boucle opérant à 434 MHz : 
 Coefficient de réflexion de l’antenne : 
L’antenne boucle circulaire est adaptée à un câble d’alimentation de 50 Ω à 434 MHz 
quand le milieu de transmission est le corps humain / air, sa bande passante calculée à -10 dB 
est de 3 MHz. En augmentant les dimensions de la boite représentant le muscle (deuxième 
cas), l’antenne devient adaptée à une fréquence plus basse, autour de 430.6 MHz. Si l’antenne 
est placée en espace libre, le S11 minimum est de -8 dB autour de 433 MHz (Figure 3.37). 
Notons ici que nous avons gardé les mêmes capacités dans les trois cas.   
 
Figure 3.37. Coefficient de réflexion de l’antenne boucle opérant à 434 MHz dans les trois milieux (corps 
humain / air, corps humain et air). 
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 Comportement en champ proche de l’antenne boucle opérant à 434 MHz quand le 
canal est le corps humain/air : 
Les courbes de la Figure 3.38 correspondent aux composantes du champ E ainsi que le 
champ Etotal, quand le milieu est le corps humain / air et montrent que la composante 
transversale Ey est dominante. Le champ Htotal est selon la composante longitudinale Hz 
(Figure 3.39). 
 
Figure 3.38. Composantes du champ E et champ total E en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans le corps humain / air. 
 
Figure 3.39. Composantes du champ H et champ total H en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans le corps humain / air. 
Le champ magnétique chute d’une façon fixe au-delà d’une distance égale à 6 cm alors 
que le champ électrique diminue de moins en moins lorsque la distance augmente 
particulièrement à partir de z = 10 cm à peu près (Figure 3.40). En plus, on note que l’écart 
entre le champ électrique et le champ magnétique augmente, il devient plus stable à des 











































corps humain air 
air 
Chapitre 3. Conception d’antennes dans les milieux biologiques  
49 
 
distances supérieures à 22 cm (dans l’air). Par conséquent, l’impédance qui augmente de 
façon discontinue jusqu’à z = 22 cm devient plus stable au-delà de cette distance et atteint 35 








Figure 3.40. Comparaison entre le champ total E et H quand l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans le 
corps humain / air. 
 
Figure 3.41. Variation de l’amplitude de l’impédance Z (Etotal / Htotal) en fonction de la distance selon l’axe OZ 
quand l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans le corps humain / air. 
 Comportement en champ proche de l’antenne boucle opérant à 434 MHz quand le 
canal est le corps humain : 
Dans le corps humain, la composante Ey est souvent dominante (Figure 3.42) et le 
champ Etotal est transversal alors que le champ Htotal suit l’allure de la composante 
longitudinale Hz (Figure 3.43).  
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Figure 3.42. Composantes du champ E et champ total E en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans le corps humain. 
 
Figure 3.43. . Composantes du champ H et champ total H en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans le corps humain. 
 
Les deux courbes de la Figure 3.44 montrent que au-delà de z = 5 cm, le champ Htotal 
diminue de la même façon alors que le champ Etotal continue à chuter, mais d’une façon moins 
importante; l’écart entre le champ Etotal et Htotal augmente progressivement avec la distance. 
En effet, l’impédance augmente brusquement à des faibles distances et atteint 19 dBΩ à 10 
cm, puis elle continue à augmenter plus lentement (Figure 3.45). À 24 cm, la valeur de 
l’impédance est de 23 dBΩ ; elle reste toujours inférieure à l’impédance d’une onde 
électromagnétique dans le muscle qui est égale à 33.3 dBΩ à 434 MHz.  





















































Figure 3.45. Variation de l’amplitude de l’impédance Z (Etotal / Htotal) en fonction de la distance selon l’axe OZ 
quand l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans le corps humain. 
 Comportement en champ proche de l’antenne boucle opérant à 434  MHz quand le 
canal est l’air : 
Dans l’air, bien que le champ électrique Etotal est souvent selon la composante 
transversale Ey (Figure 3.46), le champ magnétique Htotal est exactement selon la composante 
longitudinale Hz du champ (Figure 3.47). 
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Figure 3.46. Composantes du champ E et champ total E en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans l’air. 
 
Figure 3.47. Composantes du champ H et champ total H en fonction de la distance selon l’axe OZ quand 
l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans l’air. 
Au-delà de 5 cm, le champ Etotal chute moins rapidement (Figure 3.48), alors que le 
champ Htotal présente trois zones : la première est de 0 à 6 cm, la seconde de 6 à 16 cm et la 
troisième est de 16 à 30 cm. La pente de la courbe diminue en passant d’une zone à l’autre, ce 
qui explique pourquoi l’impédance Z augmente progressivement à partir de 16 cm alors 
qu’elle augmentait rapidement dans la deuxième zone (Figure 3.49). Ainsi, l’impédance dans 
l’air passe de 12 dBΩ au centre de la boucle à 34 dBΩ à z = 16 cm, puis elle continue à croitre 
lentement jusqu’à 36 dBΩ à 30 cm (λ0/2). À cette distance, la valeur de l’impédance est 
inférieure l’impédance d’une onde électromagnétique dans le vide qui vaut 51.5 dBΩ (377 Ω).  
















































Figure 3.48. Comparaison entre le  champ total E et H quand l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans l’air. 
 
Figure 3.49. Variation de l’amplitude de l’impédance Z (Etotal / Htotal) en fonction de la distance selon l’axe OZ 
quand l’antenne opérant à 434 MHz est placée dans l’air. 
3.3.2.2.3. Étude comparative à 315 MHz et à 434 MHz entre le comportement en champ 
proche de l’antenne placée à l’intérieur du corps humain et celui quand 
l’antenne est en espace libre : 
Pour montrer l’influence d’un milieu dissipatif, tel que le corps humain, sur le 
comportement des champs E et H d’une antenne boucle magnétique, une étude comparative 
est établie. Dans la suite, on note atténuation du champ E en dB la différence entre le champ 
Etotal en dBV/m dans l’air et le champ Etotal en dBV/m dans le corps humain :  
attE (dB) = Etotal air (dBV/m) – Etotal corps (dBV/m) 
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De même, l’atténuation du champ H en dB est égale à la différence entre le champ 
Htotal en dBA/m dans l’air et le champ Htotal en dBA/m dans le corps humain : 
attH (dB) = Htotal air (dBA/m) – Htotal corps (dBA/m) 
 Étude comparative à 315 MHz : 
Le comportement du champ électrique Etotal en fonction de la distance z dans les trois 
milieux est donné par la Figure 3.50. Il est clair à partir de ces courbes que le champ 
électrique est très absorbé par les tissus humains notamment au-delà de 12 cm ; à 24 cm, 
l’atténuation du champ E est de 39 dB.      
 
Figure 3.50. Comparaison entre champ total E de l’antenne boucle opérant à 315 MHz dans le corps humain / 
air, celui dans le corps humain et celui dans l’air.  
Au contraire, le champ H est moins absorbé par le corps humain tel que le montre les 
courbes de la Figure 3.51 ; le champ H est quasiment non absorbé par le muscle jusqu’à une 
distance z égale à 12 cm. Au-delà de cette limite, le champ magnétique commence à être 
absorbé progressivement par le muscle et l’atténuation est égale à 24 dB à z = 24 cm.  
La Figure 3.52 présente l’impédance Z dans les trois milieux. Dans le canal corps 
humain / air, l’impédance dans la région du corps humain (courbe en trait discontinu), qui est 
entre 0 et 16 cm, tend vers celle de l’antenne quand le milieu est le corps humain (courbe en 
trait marqué par des croix). Au-delà de 16 cm (dans la zone de l’air), l’impédance dans le 
canal corps humain / air se rapproche de celle dans l’air.  
 

















Etotal corps humain / air
E total air
Etotal corps humain




Figure 3.51. Comparaison entre champ total H de l’antenne boucle opérant à 315 MHz dans le corps humain / 
air, celui dans le corps humain et celui dans l’air. 
 
Figure 3.52. Comparaison entre l’impédance Z (Etotal / Htotal) de l’antenne boucle opérant à 315 MHz dans le 
corps humain / air, celle dans le corps humain et celle dans l’air. 
 Étude comparative à 434 MHz : 
La Figure 3.53 montre que le champ E est très atténué dans le corps humain par 
rapport à l’air et que cette atténuation augmente rapidement avec la distance surtout au-delà 
de 8 cm ; l’atténuation est de 28 dB à 14 cm. Par contre, le champ H est beaucoup moins 
atténué par le corps humain et il ne commence à s’atténuer qu’à partir d’une distance de 6 cm 
et cette atténuation est égale à 12 dB à 14 cm (Figure 3.54). 
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 Figure 3.53. Comparaison entre champ total E de l’antenne boucle opérant à 434 MHz dans le corps humain / 
air, celui dans le corps humain et celui dans l’air. 
 
Figure 3.54. Comparaison entre champ total H de l’antenne boucle opérant à 434 MHz dans le corps humain / 
air, celui dans le corps humain et celui dans l’air. 
La courbe de la Figure 3.55 marquée par des croix, qui correspond au milieu corps 
humain / air, montre que l’impédance tend vers l’impédance de l’antenne placée dans le corps 
humain (courbe au trait discontinu) lorsque la distance varie entre 0 et 16 cm (zone du corps 
humain). Au-dessus de cette distance (zone de l’espace libre), cette impédance, représentée 
par la courbe marquée par des croix, atteint rapidement l’impédance de l’antenne placée en 
espace libre (courbe aux traits continus).   
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Figure 3.55. Comparaison entre l’impédance Z (Etotal / Htotal) de l’antenne boucle opérant à 434 MHz dans le 
corps humain / air, celle dans le corps humain et celle dans l’air. 
 Synthèse des résultats : 
La Table 3.2 permet de récapituler ces derniers résultats et donne une comparaison 
entre les atténuations des champs E et H à 315 MHz et celles à 434 MHz à certaines distances 
par rapport aux centres des boucles magnétiques. On peut déduire à partir de cette table que le 
champ H est moins atténué  dans le corps humain par rapport au champ E pour les deux 
fréquences. On peut aussi conclure que les champs E et H sont moins atténués par le corps 
humain à la fréquence 315 MHz par rapport à la fréquence 434 MHz. Ainsi, à z = 14 cm, le 
champ E à 434 MHz est plus atténué que celui à 315 MHz (la différence est de 8 dB) et le 
champ H à 434 MHz est plus atténué que celui à 315 MHz (la différence est de 5.4 dB). Cela 
est évident, car pour le champ E, ça peut s’expliquer par le fait que l’atténuation d’une onde 
RF dans le corps humain augmente avec la fréquence tandis que pour le champ H, si on parle 
du couplage magnétique, la zone limite du champ proche augmente lorsque la fréquence 
diminue (elle est proportionnelle à la longueur d’onde). 
 
Table 3.2. Comparaison entre les atténuations des champs E et H à 315 MHz et celles à 434 MHz. 
 d = 4 cm d = 14 cm d = 24 cm 
attE en dB 
315 MHz 9.6 20 39 
434 MHz 15 28 37 
attH en dB 
315 MHz 0 6.6 24 
434 MHz 0 12 26.5 
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3.3.2.3. Limites des antennes boucles magnétiques à 315 et 434 MHz : 
 Antenne boucle opérant à 315 MHz : 
La Figure 3.56 montre la cartographie des lignes du champ H dans le plan YOZ quand 
le canal est le fantôme autour de 317.2 MHz, la fréquence de résonance de l’antenne dans ce 
cas. Nous rappelons que les dimensions de la boite représentant le fantôme sont de 50 cm x 50 
cm x 50 cm dans ce cas. 
 
Figure 3.56. Lignes du champ H dans le plan YOZ quand le canal est le fantôme à 317.2 MHz. 
La longueur d’onde dans le vide λ0 est de 95 cm à 315 MHz et elle devient égale à 12.5 
cm dans le fantôme. En plus, λ0/2π = 15.12 cm dans le vide alors que dans le fantôme, λr/2π = 
2 cm. Le couplage magnétique en champ proche n’est possible que dans la zone du champ 
proche. La Figure 3.56 montre qu’à partir d’une certaine distance, des fronts d’onde 
apparaissent, c’est-à-dire que l’onde se propage et on ne peut plus parler du champ statique 
dans ce cas. Le premier front d’onde apparait à une distance z = 7 cm, ainsi l’onde devient 
une onde électromagnétique. 
Les lignes du champ E, tracées dans le même plan YOZ, sont données par la Figure 
3.57(a) et la Figure 3.57(b) et montrent bien que le champ E est perpendiculaire au plan YOZ. 
Ainsi, nous avons tracé les linges du champ E dans le plan XOY tel que le montre la Figure 
3.58 ; le champ E est bien selon ce plan. On peut aussi interpréter à partir de la Figure 3.59 
donnant les lignes du champ H dans le plan XOY que le champ H est perpendiculaire à ce 
plan. On peut déduire que les cartographies des champs E et H illustrent bien ce qui était 
démontré dans le paragraphe 3.3.2.2.1 : le champ magnétique est longitudinal (selon le plan 
YOZ) alors que le champ électrique est transversal (selon le plan XOY).   
 







Figure 3.57. Lignes du champ E dans le plan YOZ quand le canal est le fantôme à 317.2 MHz : (a) vue de face ; 











Figure 3.58. Lignes du champ E dans le plan XOY quand le canal est le fantôme à 317.2 MHz. 
 
Figure 3.59. Lignes du champ H dans le plan XOY quand le canal est le fantôme à 317.2 MHz. 
 Antenne boucle opérant à 434 MHz : 
La longueur d’onde dans le vide λ0 est de 70 cm à 434 MHz et elle devient égale à 9.3 
cm dans le fantôme. Dans le vide, λ0/2π = 11 cm alors que λr/2π = 1.5 cm dans le fantôme. La 
Figure 3.60 présente la cartographie des lignes du champ H quand le canal est le fantôme 
autour de 430.6 MHz, la fréquence de résonance de l’antenne dans ce cas, et montre aussi 
qu’il y a des fronts d’onde liés au phénomène de propagation d’ondes RF. Dans ce cas, le 
premier front d’onde apparait à une distance z = 6.5 cm, ainsi, la limite supérieure du champ 
statique est de cette distance (6.5 cm). 





Figure 3.60. Lignes du champ H dans le plan YOZ quand le canal est le fantôme à 430.6 MHz. 
 
3.4. Conclusion : 
Dans ce chapitre, on a d’abord présenté quelques exemples des antennes RF (PIFA, 
spirale, dipôle méandre conformé et antenne multicouche) qui peuvent présenter des 
avantages tels que la large bande passante, le diagramme de rayonnement omnidirectionnel, 
etc. Néanmoins, ces antennes sont très influencées par le corps humain, ainsi, le champ 
électromagnétique est atténué par les tissus biologiques ce qui influe considérablement sur 
l’efficacité de rayonnement de l’antenne qui devient très faible.  Ensuite, des antennes boucles 
miniatures de diamètre égal à 1 cm opérant aux deux fréquences 434 MHz et 315 MHz ont été 
conçues pour les capsules endoscopiques dans le but de diminuer l’atténuation due à la 
présence du corps humain. À travers l’étude du comportement de ces antennes en champ 
proche, il a été démontré que le champ magnétique est faiblement atténué dans le corps 
humain jusqu’à des distances assez grandes contrairement au champ électrique. Malgré cela, 
les topologies du champ H ont montré l’existence de fronts d’onde, liés aux phénomènes de 
propagation d’ondes électromagnétiques, à des distances relativement petites (7 cm). Il est 
donc nécessaire de diminuer la fréquence du travail, pour augmenter la longueur d’onde et par 
conséquent la limite du champ proche, afin d’améliorer considérablement l’énergie reçue par 
couplage magnétique et de favoriser ainsi le transfert de puissance en présence du corps 
humain. Il sera aussi primordial de concevoir une antenne de réception pour calculer la 
puissance reçue et évaluer ainsi le bilan de liaison à travers ce milieu dissipatif. 






4. Bilan de liaison par induction magnétique en champ proche à 
travers le corps humain et modélisation analytique du canal 
4.1. Introduction:  
Il est fondamental d’évaluer le bilan de liaison entre deux antennes couplées 
magnétiquement, l’une placée à l’intérieur du corps et l’autre placée à la surface de celui-ci , 
d’une part pour estimer le niveau de puissance reçue et d’autre part pour quantifier le bilan 
énergétique du système afin de diminuer la consommation de puissance à l’émission et par 
conséquent augmenter la durée de vie des batteries. Notamment, pour les antennes 
fonctionnant à l’intérieur du corps humain telles que les capsules ingérables, limitées en 
dimensions par les contraintes du confort du patient, la consommation de puissance doit être 
réduite au maximum pour augmenter la durée de vie de ces systèmes ce qui permettra 
d’élaborer des examens médicaux plus complets [7]. Une connaissance précise des lois de 
couplage nous permet également de concevoir des antennes adaptées aux besoins selon les 
applications ; pour les antennes opérant à l’intérieur du corps, la miniaturisation des antennes 
est primordiale. Il est donc crucial de déterminer le niveau de puissance dans un récepteur 
pour déterminer les autres facteurs affectant le bilan de liaison. 
4.2. Étude théorique : 
Des bilans de liaison ont été explorés largement pour les communications utilisant les 
ondes électromagnétique (EM) et de nombreux modèles du canal de propagation sont 
disponibles pour planifier des réseaux dans différents types d’environnements tels que les 
zones rurales et urbaines [65]. Le signal perd une partie de sa puissance en traversant un canal 
de transmission sans fil. Les modèles du canal ont pris en considération différentes 
caractéristiques environnementales qui dépendent essentiellement des gains des antennes 
d’émission et de réception, de la puissance transmise et des pertes dans le canal. Certains 
modèles du canal en communication RF représentent des bilans de liaison en espace libre 
utilisant la formule de Friis. Malgré l’existence de nombreuses études sur les bilans de liaison 
RF en communication d’ondes EM, des modèles applicables pour les communications par 
induction magnétique ont été négligés.  Dans ce chapitre, outre la conception et l’optimisation 
d’antennes boucles ingérables, une loi qui caractérise le bilan de liaison par couplage 
magnétique en champ proche, sera vérifiée à travers les simulations HFSS.  
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4.2.1. Limite des zones du champ proche et du champ lointain : 
Avant d’étudier le bilan de liaison par induction magnétique en champ proche, il est 
indispensable de connaître la limite de ce champ. La détermination de la région du champ 
proche est habituellement négligée par les chercheurs RF parce que les distances utilisées 
dans les liaisons RF sont de l’ordre de plusieurs longueurs d’onde λ où l’effet du champ 
proche n’est pas significatif.  
D’une manière générale, la zone du champ proche est divisée en zone non-radiative ou 
réactive limitée par une distance de λ/2π et la zone radiative nommée zone de Fresnel qui 
s’étend de  λ/2π à λ. La zone entre λ et 2λ est une zone de transition et au-delà de 2λ, il s’agit 
de la zone du champ lointain qui a pour limite inférieure 2D2/λ (D représente la longueur de 
l’antenne). La zone du champ proche réactive, ou la zone du champ très proche, est 
considérée comme la zone dans laquelle l’impédance d’onde est différente de celle du vide 
(égale à 120π) où la puissance réactive n’est pas négligeable en comparant avec la puissance 
active. Dans le zone du champ proche, l’impédance d’onde n’est pas adaptée à celle du vide, 
l’onde est ainsi réfléchie vers sa source et par conséquent, elle ne pourra pas se propager [50]. 
La Figure 4.1 peut détailler ce phénomène ; elle montre l’allure de l’impédance d’onde d’un 
dipôle électrique ZE (donnée par le rapport entre le champ électrique et le champ magnétique) 
et celle d’un dipôle magnétique ZH en fonction de la distance multipliée par la constante de 
propagation β = 2π/λ [66]. On peut déduire à partir de ces courbes que l’impédance d’onde du 
dipôle électrique est élevée dans la zone du champ proche puis elle diminue et tend vers celle 
du vide en champ lointain. Cependant, l’impédance d’onde du dipôle magnétique est faible en 
champ proche, car le champ électrique est faible alors que le champ magnétique est élevé, 
puis elle augmente et elle se rapproche de 120π en champ lointain. 
 
Figure 4.1. Impédance d’onde d’un dipôle électrique et d’un dipôle magnétique [66].  
Des études théoriques plus approfondies sur les limites du champ proche et lointain 
ont montré que la définition de la région du champ lointain par des distances supérieures à 
2D2/λ et de la région active du champ proche entre λ/2π et 2D2/λ concerne explicitement les 
antennes dont les dimensions totales D sont plus larges par rapport à la longueur d’onde λ 
[62]. En plus, la limite de la région réactive du champ proche définie par λ/2π est 
approximative ; il a été démontré que cette limite peut être égale à λ, ou même à 1.6 λ pour les 
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«short» et «infinitésimal» dipôles, 2λ pour les dipôles de longueurs λ/2 et 3λ pour les dipôles 
de longueur λ. 
4.2.2. Loi de propagation en champ proche : 
Une loi de propagation en champ proche a été développée [67], étant donné que la 
formule de Friis exprimée par l’équation (4.1) n’est plus valable en champ proche.  
 
=,  = =?@=A@ = BA@B?@λ
$
43$$ =	BA@B?@4 	 1D$		 (4.1) 
 
où : GTX : gain de l’antenne d’émission, GRX : gain de l’antenne de réception, λ : la longueur 
d’onde, k = 2π/λ: le nombre d’onde et d: distance entre l’émetteur et le récepteur.  
Ainsi, la puissance en champ lointain diminue avec le carrée de la distance (1/d2). 
Cependant, la puissance  en champ proche a un comportement différent ; la puissance reçue à 
partir d’un dipôle électrique électriquement petit, par une antenne RF est donnée par : 
=?@〈F〉~〈|J|$〉~ K 1D$ − 1D + 1DLM (4.2) 
De la même manière, la puissance du signal reçu à partir d’un dipole magnétique est 
donnée par : 
=?@〈N〉~〈|O|$〉~ K 1D$ + 1DM (4.3) 
Ainsi, les formules des pertes dans le canal (pathloss) pour le champ électrique proche 
et pour le champ magnétique proche sont respectivement données par les relations (4.4) et 
(4.5) [67]:          
	=PF,  = =?@F=A@ = BA@B?@F4 K 1D$ − 1D + 1DLM (4.4) 
=PN,  = =?@N=A@ = BA@B?@4 K 1D$ + 1DM (4.5) 
4.2.3. Propriétés du champ magnétique : 
L’intégrale du champ magnétique sur une courbe fermée (Figure 4.2) est égale à la 
somme des courants parcourant ce contour (4.6).  

Q = ROST . USSSST		 (4.6) 
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Figure 4.2. Lignes du champ magnétique H autour d’une bobine cylindrique parcourue par un courant I.  
Le module du champ magnétique crée par la bobine, qui est selon l’axe x, dépend 
essentiellement du rayon de la bobine (R), du nombre de tours de la bobine (N) et de la 
distance à partir du centre de la bobine dans la direction normale x (4.7). Une étude a montré 
que le champ est maximum lorsque x ≈ R [68].   
		O = 	 Q V W V +$2 V -+$ V X$& (4.7) 
Le flux magnétique Ф (en V.s) donné par : Ф = B . A, dépend de la surface A (en m2) 
et de la densité du flux magnétique B (en V.s/m2) appelée aussi induction magnétique donnée 
par : B = µ rµ0H = µH, où µ0  (1.257 x 10-6 V.s/A.m) est la perméabilité du vide et µ r 
représente la perméabilité relative du milieu. L’inductance L (en H) est donnée par: 
L=N.B.A/I avec N le nombre de tours de la bobine. 
Si une seconde boucle conductrice de surface A2 est placée à proximité d’une bobine 
parcourue par un courant I1 (Figure 4.3), une partie du flux magnétique total traversant la 
surface A1 sera induite sur A2. Ainsi, les deux circuits seront connectés ensemble par ce flux 
de couplage. 
 
Figure 4.3. Couplage entre deux bobines à travers un flux magnétique [68]. 
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L’amplitude du flux de couplage Ф21 dépend de dimensions des deux bobines, de la 
distance entre elles, de leurs orientations et des propriétés magnétiques du milieu 
(perméabilité). Similairement à la définition de la self inductance L, l’inductance mutuelle 
M21 le la boucle 2 sur la boucle 1 est définie comme le rapport entre le flux partiel Ф21 
enfermé par la boucle 2 et le courant I1 de la boucle 1 (4.8). Également, il existe une 
inductance mutuelle M12 produite par le courant I2 circulant dans la boucle 2 qui détermine le 
flux Ф12 dans la boucle 1 selon la relation suivante : M = M12 = M21.  
<$ = Y$QQ = R
:$QQZ[ . \$ 
<$ = :$Q.W$. \$Q =




L’inductance mutuelle décrit ainsi le couplage entre les deux circuits, le coefficient de 
couplage est donné par la relation (4.9) et varie entre 0 et 1: 0 ≤ k ≤ 1 mais k = 1 est un cas 
idéal impossible à atteindre car il y a toujours des pertes. 
                                                    
D = <-P. P$ (4.9) 
 
4.2.4. Étude théorique du bilan de liaison par induction magnétique: 
4.2.4.1. Modèle 1 : Modèle Agbinya et Masihpour : 
Les communications à faible portée peuvent largement bénéficier de la communication 
par Induction Magnétique en Champ Proche (IMCP). Cependant, il y a peu de contributions 
en littérature qui étudient ce type de liaisons sans fil. Un modèle étudié par Agbinya et 
Masihpour a permis de préciser les paramètres des antennes qui peuvent impacter de telles 
liaisons avant de développer un modèle théorique déterminant le bilan de liaison par IMCP 
[56]. Un bilan de liaison d’un système représente un bilan de gain d’énergie et de 
consommation dans le canal de communication. Pour un système utilisant les communications 
par Induction Magnétique (IM), les paramètres les plus importants sont reliés aux bobines 
magnétiques, parmi lesquels nous pouvons citer: l’inductance mutuelle, le coefficient de 
couplage, les facteurs de qualité et l’efficacité des antennes ainsi que la perméabilité des 
cœurs de ferrites qui permettent d’améliorer la puissance reçue [56]. La Figure 4.4(a) montre 
une représentation simple d’un système à couplage inductif proposé dans [56]. Ce système 
comprend une bobine d’émission de rayon rT et une bobine réceptrice de rayon rR séparées 
l’une par rapport à l’autre d’une distance d. La liaison entre ces deux éléments se fait par 
couplage magnétique	D = < -PAP?⁄ , LT et LR représentent respectivement les valeurs des 
inductances de l’émetteur et du récepteur. Le circuit équivalent de ce système est donné par la 
Figure 4.4(b). 
 




                  
                                     (a)                                                                                             (b) 
Figure 4.4. (a) Système à couplage inductif en champ proche selon le modèle Agbinya-Masihpour ; (b) circuit 
équivalent  de la paire d’antennes [56]. 
On définit l’efficacité des bobines par : 
]A = +^+^ 	 +_A ; ]? =
+_+_ 	 +_? (4.10) 
où RLT et RLR représentent respectivement les résistances de l’émetteur (transmetteur) et du 
récepteur alors que RS et RL représentent respectivement la résistance de la source et de la 
charge.    
De même, les facteurs de qualité des deux bobines sont donnés par les relations 
suivantes :     
	aA = PA+^ 	 +_A ; a? =
P?+_ 	 +_? (4.11) 
                                 




K1 	 aA$ 2∆$$ M K1 	 a?$
2∆$$ M
 (4.12) 
Cette relation devient à la résonnance égale à :       
=_ =  = =^ ]A]?aAa?D$		  (4.13) 
Une étude détaillée dans [51] suivie par une autre dans [56] a permis de donner une 
approximation de l’expression du facteur k (Annexe C) :  
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Ainsi, la puissance reçue à la résonance devient : 
=_ = =^ ]A]?aAa? 7A
& V 7?& V 3$7A$ 	 $& 		 (4.15) 
 
À partir de cette étude, un bilan de liaison par IMCP, appelée modèle Agbinya-
Masihpour, a été proposé [65]. Ainsi, une équation permettant de donner l’expression  de la 
portée de communication (d : distance émetteur-récepteur) est déduite de l’équation (4.15) : 
 = 10cdedfd&.!gh(i(jd$.!ghk&!ghld(i[ m[⁄ nL  
 (4.16) 
où : P = PT - PR (dBm), Q = QT + QR,  η = η T + η R  et rT, rR et d sont donnés en m. 
Si on néglige le terme	30op1 + 7A$ $⁄ , car on suppose que rT<<<d, l’équation peut être 
simplifiée par :  
 = 10cdedfd&.!gh(i(jd$.!ghkL  (4.17) 
On peut conclure à partir de ce modèle que le bilan de liaison dépend des 
caractéristiques des bobines magnétiques (facteurs de qualité, rayons, efficacités, etc.). En 
plus, ce modèle qui concerne les communications par IMCP en espace libre, est valable aussi 
dans le corps humain car il est indépendant des caractéristiques diélectriques du milieu. 
4.2.4.2. Modèle 2 : Modèle Sun et Akyildiz : 
Le second modèle qui permet d’analyser le bilan de liaison par IM a été proposé par 
Sun et Akyildiz [52]- [57] pour les communications sans fil souterraines. Dans ce modèle, le 
canal de transmission n’est plus l’air, c’est plutôt un canal dynamique, dont les propriétés 
changent avec le temps, composé de plusieurs matériaux tels que le sol, les roches, l’eau, etc. 
Ces milieux souterrains causent une faible atténuation du champ magnétique par rapport à 
celle dans l’air, car la perméabilité de ces matériaux est comparable à celle de l’air [57]. Le 
modèle de Sun et Akyildiz est basé sur le principe du transformateur : la bobine émettrice et 
la bobine réceptrice sont considérées comme la bobine primaire et la bobine secondaire d’un 
transformateur. Dans cette analyse, plusieurs facteurs ont été pris en compte tels que les 
propriétés du sol, les dimensions des bobines y compris le nombre de tours, la fréquence ainsi 
que la distance entre les deux bobines. La Figure 4.5(a) montre une représentation de la 
structure émetteur-récepteur composée de deux bobines où at et ar représentent les rayons de 
la bobine émettrice (transmetteur) et celui de la bobine réceptrice respectivement (at et ar sont 
notés par rT et rR dans le modèle 1), r représente la distance entre les deux éléments de la 
structure IM (r est noté d dans le modèle 1), et 900 – α est l’angle entre les axe des deux 
bobines couplées. La Figure 4.5(b) montre le modèle transformateur associé : la bobine 
émettrice et la bobine réceptrice représentent respectivement l’élément primaire et secondaire 
d’un transformateur. Si l’émetteur est parcouru par un courant I = I0.e-jωt, ω représente la 
pulsation, ce courant va induire un autre courant qui va circuler dans le récepteur. Une 
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inductance mutuelle M, quand une tension US sera appliquée à l’émetteur, va relier les deux 
bobines émettrice et réceptrice d’inductances LT et LR et de résistances RT et RR 
respectivement. ZL est la résistance de charge du récepteur qui est fixée par la relation *_=	*( 		*(q  afin d’augmenter l’efficacité du système. Le circuit équivalent, représenté par la 
Figure 4.5(c), va permettre de donner une relation entre la puissance consommée dans la 
boucle primaire et celle consommée dans la charge  ZL afin d’établir le bilan de liaison en IM.   
 
 
                                (a)                                                        (b)  
 
                                                                   (c) 
Figure 4.5. Système à couplage magnétique en champ proche (modèle Sun et Akyildiz): (a) structure de 
l’émetteur-récepteur; (b) modèle transformateur ; (c) circuit équivalent [52]. 
 
Les relations suivantes peuvent être déduites à partir du circuit équivalent : 
*r = +r 	 Pr; 	*rq = 
$<$
+( 	 P( 	 *_ 	; 
*( = +( 	 P(; 	*(q = 
$<$
+r 	 Pr 	; 





Nous pouvons ainsi déduire les équations de puissances dans le circuit primaire et 
secondaire du transformateur (4.19) ce qui permet d’établir le rapport entre les deux 
puissances (4.20).  
=(7 = + u *_ . st
$
*(q 	 *( 	 *_$v 
=r7  + u s
$^










*_ . st$*(q 	 *( 	 *_$ .
*r 	 *rqs$^  (4.20) 
En remplaçant les équations (4.18) dans l’équation (4.20), celle-ci devient égale à: 
=(=r =
w< +r 	 Pr⁄ x$4+( 	 4+r$<$ +r$ 	 $Pr$⁄ . y+r 	 Pr 	
$<$
2+( 	 $<$ +r − Pr⁄ z  (4.21) 
Les résistances sont déterminées par le matériau, les dimensions et le nombre de tours 
de la bobine :  
+r  Wr.23r. + 
 
+( = W( .23( . + (4.22) 
où R0 est la résistance par unité de longueur de la boucle qui peut varier entre 2 x 10-4 Ω/m et 
3 Ω/m. Les selfs inductances et l’inductance mutuelle peuvent être exprimées aussi par les 
relations suivantes:  
< = /3WrW( r
$($27& sin 5  
Pr  12/3Wr$r  
P(  12/3W($( (4.23) 
En substituant les équations (4.22) et (4.23) dans l’équation (4.21), celle-ci 




4+2+ 	 0.5/Wr (4.24)  
Si on considère que 	/Wr ≫ +	: la relation entre les deux puissances déterminant le 
bilan de liaison en IM (4.24) peut être simplifiée et devient égale à : 
=(=r ≃
/W(r&(&Ub$516+7L  (4.25) 
À partir de cette relation, l’expression de la portée de communication r, lorsque α = 
90°, peut être déduite : 
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7  10cd	d	d&!gh  !ghL	?d	jL  (4.26) 
où : P = PT - PR (dBm) et at, ar et r sont donnés en m. 
Ce modèle, appliqué aux systèmes de communications souterraines, montre aussi que 
le bilan de liaison par IMCP ne dépend pas des caractéristiques diélectriques du canal de 
transmission et dépend seulement des propriétés magnétiques du milieu et des caractéristiques 
des bobines magnétiques (rayons, perméabilités, nombre de tours, etc.). La puissance reçue en 
Watt calculée par le modèle 1 est égale à la puissance reçue donnée par le modèle 2 multipliée 
par un facteur de / W?$WA+⁄  [69].  
Ces deux modèles permettent de donner une estimation sur le calcul du bilan de liaison 
par IMCP et notamment de mettre en œuvre les paramètres qui influent sur ce type de 
liaisons.    
L’équation de Friis (4.27) montre que le bilan de liaison pour les systèmes de 
communication RF dépend des propriétés diélectriques du canal [52].  
=(=r ≃ BrB( K

437M
$  BrB( 34/$7$ (4.27) 
Bien que le bilan de liaison par IM ne soit pas influencé par les propriétés 
diélectriques du canal, la puissance s’atténue plus rapidement, de l’ordre de 1/d6, par rapport à 
l’atténuation de puissance d’une onde EM qui est de l’ordre de 1/d2. Pour faire face à ce 
problème, Sun et Akyildiz ont proposé une méthode permettant de réduire les pertes dans le 
canal et d’augmenter ainsi la portée de transmission [52]. Cette technique, appelée guide 
d’onde en IM, consiste à déployer des bobines de relais, qui ne consomment aucune énergie 
extérieure, entre l’émetteur et le récepteur afin de réduire considérablement les pertes dans le 
canal et d’augmenter la portée de transmission. Cela va permettre aussi de diminuer la 
consommation d’énergie des systèmes à communication sans fil souterraine. La même 
technique a été adoptée par Agbinya et Masihpour [54] pour les systèmes médicaux intégrés 
afin d’augmenter la portée de communication. 
4.3. Bobines magnétiques et bilan de liaison par IMCP à travers le corps humain :  
4.3.1. Étude d’un bilan de liaison par IMCP à 40 MHz : 
Les bobines magnétiques électriquement petites, qui sont moins perturbées que les 
antennes RF en présence des tissus humains, sont sélectionnées dans ce paragraphe. Après 
une étude préliminaire des bobines magnétiques conçues séparément à 40 MHz, un bilan de 
liaison entre une bobine émettrice spirale située dans une capsule ingérable (in-body) et une 
bobine réceptrice spirale carrée (on-body) est établi en présence du corps humain. 
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4.3.1.1. Conception des bobines magnétiques in-body et on-body : 
La conception d’antennes et la modélisation de la liaison inductive ont été faites avec 
HFSS. L’antenne bobine émettrice de diamètre égal à 10.1 mm, qui correspond au diamètre 
maximal de la gélule, est une spirale circulaire de 6 tours espacés d’une distance ‘g’ égale à 
0.25 mm, la largeur des lignes ‘w’ est égale à 0.2 mm (Figure 4.6(a)). Cette antenne est 
insérée dans un cylindre de dimensions égales à 2 cm x 1.01 cm (hauteur x diamètre), qui 
correspondent à la taille d’une capsule, rempli d’air. Une boite cubique de dimensions 10 x 10 
x 10 cm3, qui représente une couche d’un muscle humain moyen, de permittivité relative εr 
égale à 83 et de conductivité σ égale à 0.67 S/m, calculées à l’aide de la méthode 4-cole-cole 
[45] à 40 MHz a été utilisée pour simuler séparément les deux antennes TX et RX et pour 
caractériser le bilan de liaison présenté par la Figure 4.6(b).  
La bobine réceptrice carrée on-body, de dimensions totales égales à 4.1 cm x 4.1 cm, 
comprend 4 tours dont la largeur des lignes et l’espace entre les tours sont égaux à 0.3 mm 
(Figure 4.6(c)). La bobine réceptrice est placée à environ 5.2 cm par rapport à l’antenne 
émettrice y compris 5 cm de fantôme et 0.2 cm d’air. Le substrat Rogers RT/duroid 5880, 
d’épaisseur h = 1.5 mm, de permittivité relative εr = 2.2 et de tangente de pertes diélectriques 
égale 0.0009, est utilisé pour concevoir les deux antennes. 
 
Figure 4.6. (a) Géométrie de l’antenne bobine spirale TX (antenne 1) ; (b) Liaison par induction magnétique à 
travers le corps humain ; (c) Géométrie de l’antenne bobine carrée RX (antenne 2). 
4.3.1.2. Bilan de liaison par couplage magnétique à travers un corps humain homogène: 
4.3.1.2.1. Liaison parallèle (HL) directe : 
Dans ce paragraphe, nous supposons que l’antenne TX est en face de l’antenne RX et 
que les centres des deux antennes ont les mêmes coordonnés en x et y. Les surfaces des deux 
antennes sont parallèles au plan XOY et c’est seulement la position selon l’axe OZ qui 
change. Nous appelons dans la suite cette liaison par ‘HL’ car le plan de l’antenne RX est 
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parallèle à la surface du corps humain (Figure 4.6(b)). Les pertes dans le canal dans ce cas 
sont minimales parce que le canal est perpendiculaire aux plans des deux bobines qui sont 
directement en face. Ce positionnement suggère que l’efficacité de la liaison inductive est 
optimum, c’est-à-dire qu’il y a le maximum de transfert de puissance entre les deux éléments 
couplés magnétiquement.  
Un circuit d’adaptation, composé de deux capacités et d’une résistance parallèle 
(Figure 4.7), est utilisé pour adapter chacune des deux impédances d’entrées des deux 
bobines, qui présentaient une résistance inférieure à 50 Ω et une partie imaginaire inductive, 
et pour ajuster les fréquences de résonance à 40 MHz (annexe D). Les deux capacités servent 
à annuler la partie imaginaire de l’impédance à la fréquence de résonance et à adapter la partie 
réelle à 50 Ω tandis que la résistance parallèle permet d’ajuster le facteur de qualité et donc 
d’augmenter la bande passante. Chaque antenne est adaptée toute seule, indépendamment de 
l’autre. Lorsque le bilan de liaison est mis en place, l’effet du couplage n’a presque pas 
modifié l’adaptation des deux antennes. La bande passante à - 10 dB est à peu près de 0.33 
MHz pour les deux antennes TX et RX. On a effectué deux bilans de liaison par IMCP, l’un à 
travers le corps humain et l’autre dans l’air, pour évaluer l’influence du canal de transmission 
sur les performances de la liaison inductive. La bobine émettrice est entourée par le volume 
d’air contenu dans la capsule qui la sépare du fantôme, par conséquent, la fréquence 
d’adaptation de l’antenne in-body n’est pas décalée quand le canal est l’air comme le montre 




Figure 4.7. Circuit d’adaptation utilisé pour adapter les deux bobines TX et RX (annexe D). 




Figure 4.8. Coefficient de réflexion de l’antenne TX simulée dans le corps humain et dans l’air. 
Par contre, on peut voir à partir de la Figure 4.9 que la fréquence de résonance de 
l’antenne RX (on-body) augmente légèrement dans l’air. Pour les deux canaux, la fréquence 
de résonance de la bobine réceptrice est ajustée autour de 40 MHz.  
 
Figure 4.9. Simulation du coefficient de réflexion de l’antenne RX quand le canal de transmission est le corps 
humain et l’air. 
À 40 MHz, la longueur d’onde en espace libre est égale à 750 cm, à cause de la 
permittivité élevée des tissus humain, cette valeur devient égale à 53 cm  dans le muscle [45]. 
Si on considère la limite classique du champ proche	λ 23⁄ , la distance de 8.5 cm semble être 
la limite de la zone du couplage magnétique en champ proche entre les deux bobines dans le 
muscle. L’épaisseur de l’intestin grêle par rapport à la surface du corps (interface peau-air) est 
généralement considérée égale à 5 cm [47]. Dans cette étude, pour reporter le bilan de liaison 
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par induction magnétique (paramètre S21), l’antenne TX et l’antenne RX sont séparées d’une 
distance égale à 5.2 cm dans la direction z, y compris 5 cm de muscle et 0.2 cm d’air. Le gap 
d’air de 0.2 cm entre l’antenne RX et la surface du corps humain correspond à la distance 
minimale qui permet à la bobine on-body d’opérer correctement comme un circuit inductif.  
Le paramètre S21, qui est égal au rapport entre la puissance reçue et la puissance 
transmise, va caractériser l’efficacité du bilan de la liaison par IMCP. La Figure 4.10 présente 
le paramètre de transmission simulé en espace libre et dans le muscle. On peut interpréter à 
partir de cette figure que le paramètre S21 est légèrement influencé par la présence du corps 
humain ; il diminue de -20.7 dB dans l’air à -22.1 dB dans le corps humain autour de 40 MHz. 
L’efficacité de cette liaison inductive (paramètre S21 en pourcentage) est donc égale à 0.6 % 
dans le corps humain alors que dans l’air, elle est de 0.85 %. 
 
 
Figure 4.10. Simulation du paramètre de transmission entre les deux bobines couplées en espace libre et dans le 
corps humain. 
 
Nous rappelons que, selon le modèle 1 étudié dans le paragraphe 4.2.4.1, le paramètre 
S21 est exprimé par la relation: 9$  =_ =^⁄  ]A]?aAa?D$ avec : ]A  +^ +^ 	 +_A⁄ ; 
]?  +_ +_ 	 +_?⁄ ; 	aA  PA +^ 	 +_A⁄ ; a?  P? +_ 	 +_?		D  < -PAP?⁄⁄ 	. RLT 
et RLR sont respectivement les résistances de la bobine d’émission et celle de la bobine de 
réception, RS et RL sont respectivement les résistances de la source et de la charge, LT et LR 
sont respectivement les inductances de la bobine d’émission et celle de la bobine de réception 
et M est l’inductance mutuelle. Nous avons calculé, à partir des paramètres simulés des 
antennes TX et RX, la réponse de couplage S21 autour de 40 MHz dans le corps humain et 
dans l’air après avoir calculé ηT, ηR, QT, QR et k. Les résistances RS and RL sont égales à 50 Ω, 




















Chapitre 4. Bilan de liaison par induction magnétique en champ proche à travers le corps humain et modélisation analytique du canal 
76 
 
PS est égale à 1 W alors que RLT, RLR, LT, et LR sont déduites des résultats de simulation. Les 
paramètres des antennes ainsi que les résultats de calcul sont donnés par la Table 4.1. 
On peut conclure à partir de la Table 4.1 que le facteur de couplage k, qui est 
généralement compris entre 0 et 1, est égal dans ce cas à 0.05 en espace libre et 0.04 en 
présence du corps humain. Cette faible valeur est essentiellement due aux faibles dimensions 
des bobines et en particulier la bobine d’émission. En plus, on note que le changement du 
canal de transmission affecte l’impédance d’entrée de la bobine de réception et par 
conséquent le bilan de liaison. Par contre, les paramètres de la bobine d’émission (RLT et LT) 
ne varient pas en changeant le milieu, ainsi QT et ηT  restent stables. Cela est dû à la présence 
de la capsule remplie d’air, qui permet d’isoler l’antenne in-body du corps humain.  
Table 4.1. Calcul théorique des paramètres des bobines TX et RX et de la réponse de couplage S21 dans l’air et 
en présence du corps humain.  
 Corps humain Espace libre 
RLT (Ω) 0.8 0.8 
RLR (Ω) 7 4 
XT (Ω) 74.5 74.5 
LT (µH) 0.3 0.3 
XR (Ω) 514 512 
LR (µH) 2 2 
QT 1.5 1.5 
QR 9 9.5 
ηT 0.98 0.98 
ηR 0.88 0.92 
k 0.04 0.05 
S21 (dB) théorique -17.3 -15 
simulation -22.1 -20.7 
∆S21 (dB) 4.8 5.7 
S21 (%) théorique 1.8 3.1 
simulation 0.6 0.85 
∆S21 (%) 1.2 2.25 
                                                     ∆S21 = S21(théorique) - S21(simulation) 
 
La différence entre les résultats théoriques et simulés, ∆S21 (%) = S21(théorique) (%) - 
S21(simulation) (%), est de 1.2 % dans le corps humain et de 2.25 % en espace libre (S21 (%) = 
0.01*10 (S21(dB)/10)); les résultats théoriques obtenus montrent que le
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notre étude permet de donner une estimation sur le bilan de liaison par IMCP ainsi que les 
paramètres mis en jeu.  
D’autre part, nous avons calculé la valeur du flux magnétique dans différentes surfaces 
du plan XOY, à des positions précises selon l’axe OZ qui traverse l’origine de chaque surface. 
Le flux magnétique est donné par la relation Ф  :. 9, où S représente la surface en m2 et B 
l’induction magnétique en Tesla. Ensuite, nous avons pu calculer la densité de puissance 
réactive dans les différentes surfaces sélectionnées à l’aide de l’équation (4.28).    
= = |:|$2/  (4.28) 
La Table 4.2 résume les résultats obtenus, lorsque la puissance d’émission est égale à 
1 W, et montre que la densité de puissance chute d’un facteur de 10-6 quand la distance z 
augmente de 1 cm à 5.36 cm ; elle atteint une valeur de 5.5 10-5 W.m-2 dans le plan de la 
bobine réceptrice.                                              
Table 4.2. Densité de puissance à différentes positions à partir de la bobine émettrice selon l’axe (oz).  
Distance [oz] 1 cm 2 cm 3 cm 4 cm 5 cm 5.36 cm 
P (W.m-2) 84.17 2.5 2.2 10-1 3 10-2 1.1 10-3 5.5 10-5 
Nous avons aussi tracé la cartographie du vecteur champ H dans la Figure 4.11 qui 
montre que les lignes du champ sont perpendiculaires à la surface de la bobine réceptrice, cela 
suggère que le canal de transmission soit dans sa configuration optimum. 
 
Figure 4.11. Lignes du champ H à travers le corps humain à 40 MHz dans la HL directe.  
Dans cette partie, nous avons considéré que l’antenne ingérable est fixe dans le 
système GI. Cependant, la capsule glisse au hasard à l’intérieur du système GI. Il serait donc 
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important d’étudier l’influence de la variation de la position et de l’orientation de l’antenne 
TX sur l’efficacité de la liaison pour évaluer les performances de la liaison inductive à travers 
le corps humain  
Dans tout le reste de cette analyse, la distance entre l’antenne TX et l’antenne RX 
selon l’axe OZ restera constante et égale à 5.2 cm.  
4.3.1.2.2. Variation de l’angle de l’antenne TX dans la liaison HL : 
Dans le cas de la liaison HL, l’antenne RX est parallèle à la surface du corps humain 
qui est selon le plan YOZ. La Figure 4.13 reporte l’évolution du paramètre de transmission 
lorsque l’orientation de l’antenne TX varie de 0° à 90° comme le montre la Figure 4.12. Il est 
clair que l’efficacité de la liaison inductive se détériore énormément au-delà de l’angle 70°. 
En effet, une étude complémentaire, où la bobine réceptrice est orientée selon le plan XOZ, 
perpendiculairement à la surface du corps humain, peut résoudre ce problème. On notera ce 
canal par la liaison VL, car l’antenne RX est perpendiculaire à la surface du corps humain.  
 
 
Figure 4.12. Variation de l’angle de l’antenne TX dans la HL. 




Figure 4.13. Simulation du paramètre S21 entre l’antenne TX et RX dans la HL en fonction de la fréquence quand 
θ varie de 0° à 90°. 
4.3.1.2.3. Variation de l’angle de l’antenne TX dans la liaison VL : 
Dans la liaison VL, l’orientation de l’antenne TX est identique à celle du cas 
précèdent : la seule différence entre les deux scenarios concerne l’orientation relative de 
l’antenne RX qui est perpendiculaire à la surface du corps. La Figure 4.14 (a) montre la 
configuration du canal VL dans le cas optimum et la Figure 4.14 (b) montre comment 
l’orientation de l’antenne TX change de 90° à 0°. Il est clair à partir de la Figure 4.15 que le 
niveau du paramètre de transmission à 40 MHz est autour de - 32 dB si θ varie entre 90° et 
70°. Cela va permettre de résoudre le problème de la détérioration du paramètre S21 à ces 
angles dans la HL.
 
Par contre, si l’angle θ est au-dessous de 60°, la VL n’est plus efficace. 
 
Figure 4.14. Liaison VL: (a) Orientation de l’antenne RX dans la VL; (b) Variation de l’angle de l’antenne TX 
dans la VL. 






























Figure 4.15. Simulation du paramètre S21 entre les deux bobines dans la VL en fonction de la fréquence quand θ 
varie de 90° à 0°. 
 
4.3.1.2.4. Variation de l’angle de l’antenne TX dans la HL et la VL :  
La Figure 4.16 montre la variation du paramètre de transmission en fonction de l’angle 
θ autour de 40 MHz dans le cas de la HL et de la VL définis ci-dessus et simulés séparément. 
Selon cette figure, on peut dire que la HL et la VL sont complémentaires. Autrement dit, si les 
performances de la HL diminuent lorsque θ est entre 70° et 90°, la liaison VL devient efficace 
et vice versa. En effet, en associant la HL et la VL, l’efficacité de la liaison reste toujours 
mieux que -32 dB pour toutes les orientations de l’antenne TX quand la position de celle-ci ne 
change pas par rapport à celle de la bobine RX. Il est aussi clair à partir de la Figure 4.16 que 
les performances de la VL sont plus faibles que celles de la HL : la limite supérieure du 
paramètre S21, égale à -32 dB dans le cas de VL, est inférieure à la valeur maximale du S21 (-
22 dB) trouvée dans le cas de HL. L’antenne RX perpendiculaire au corps humain peut être 
optimisée pour être moins encombrante.       
































Figure 4.16. Simulation du paramètre de transmission entre les antennes TX et RX dans la HL et la VL en 
fonction de l’angle θ autour de 40 MHz. 
  
En effet, pour offrir une liaison inductive optimale avec le maximum de transfert de 
puissance, il serait important d’associer des segments d’antennes RX perpendiculaires et 
parallèles à la surface du corps humain, en tenant compte de l’effet du couplage entre eux. 
Ainsi, nous avons simulé un canal de transmission où deux antennes RX sont positionnées 
ensemble parallèlement et perpendiculairement à la surface du corps humain pour étudier le 
couplage entre elles et par la suite évaluer l’efficacité du canal. Cette configuration, notée par 
réseau d’antennes RX, est illustrée par la Figure 4.17 et la réponse de couplage (S21) autour de 
40 MHz en fonction de l’orientation de l’antenne TX est donnée par la Figure 4.18. Le 
paramètre S21 correspond à la réponse de couplage entre la bobine émettrice (antenne 1) et la 
bobine réceptrice perpendiculaire (antenne 2) alors que le paramètre S31 représente la réponse 
de couplage entre la bobine TX et la bobine RX parallèle (antenne 3). Les courbes de la 
Figure 4.18 sont proches de celles de la Figure 4.16 où la HL et la VL sont simulées 
séparément. Par conséquent, on peut dire que l’effet du couplage entre les deux antennes RX 
est négligeable et qu’il n’affecte pas l’efficacité du canal dans le cas de liaison avec réseau 
d’antennes RX : un faible effet de masquage peut être observé dans l’intersection des deux 
courbes quand le paramètre S21 passe de -32 dB (Figure 4.16) à -33 dB (Figure 4.18).   


























Figure 4.17. Structure de la liaison inductive avec réseau d’antennes RX à travers le corps humain.  
 
Figure 4.18. Simulation du paramètre de transmission dans la liaison avec réseau d’antennes RX en fonction de 
l’angle θ autour de 40 MHz.  
 
4.3.1.2.5. Variation de la position de l’antenne TX dans la HL : 
La position de l’antenne émettrice peut aussi varier par rapport à celle de l’antenne 
réceptrice. Ainsi, il est nécessaire d’étudier la variation de la position de l’antenne TX selon 
l’axe OY tel que l’illustre la Figure 4.19. Dans ce paragraphe ainsi que dans le paragraphe 
suivant, on suppose que seule la position de la bobine TX varie, son orientation est considérée 
optimale pour chaque configuration du canal. Ici, pour la HL, l’angle θ qui définit 
l’orientation de l’antenne émettrice est égal à 0° alors qu’il est égal à 90° pour la VL 
(paragraphe suivant). En plus, on considère que la position de l’antenne TX selon l’axe OY 
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correspond à l’espace entre le centre de la bobine émettrice et celui de la bobine réceptrice 
dans la direction y.    
 
Figure 4.19. Variation de la position de l’antenne TX selon l’axe OY dans la HL.   
La Figure 4.20 montre l’évolution du paramètre S21 en fonction de la position de la 
bobine TX dans la HL lorsque y varie entre -3 cm et 3 cm. Le niveau du S21, pris autour de 
40.68 MHz, varie de -22 dB à -28 dB dans cet intervalle, ce qui montre que la liaison 
inductive reste toujours efficace.   
 
Figure 4.20. Simulation du paramètre S21 en fonction de la fréquence à différentes positions de la bobine TX 
dans la HL. 
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4.3.1.2.6. Variation de la position de l’antenne TX dans la VL : 
La Figure 4.21 illustre la variation de la position de l’antenne TX dans la VL selon 
l’axe OY lorsque y varie entre -3 cm et 3 cm et les résultats de simulation sont donnés par la 
Figure 4.22. Nous pouvons en déduire qu’au-delà d’y = ± 1 cm, la VL perd ces performances. 
 
Figure 4.21. Variation de la position de l’antenne TX selon l’axe OY dans la VL. 
 
Figure 4.22. Simulation du paramètre S21 en fonction de la fréquence à différentes positions de la bobine TX 
dans la VL. 
4.3.1.2.7. Variation de la position de l’antenne TX dans la HL et la VL : 
La Figure 4.23 synthétise les résultats obtenus par la Figure 4.20 et la Figure 4.22 et 
permet de comparer le paramètre de transmission autour de 40 MHz en fonction de la distance 
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dans la HL et celui dans la VL. Il est clair à partir de cette figure que le paramètre S21 relié à 
la HL diminue quand la bobine émettrice s’éloigne de la bobine réceptrice, néanmoins, la 
liaison HL reste toujours efficace. En ce qui concerne la VL, la valeur du S21 chute de -32 dB 
au centre à -40 dB quand y = ± 3 cm. Par contre, jusqu’à y = ± 1 cm, la valeur du S21 reste 
autour de -32 dB. Ainsi, on peut dire que les performances de la VL diminuent lorsque la 
distance entre l’antenne TX et RX est supérieure à 1 cm.   
 
Figure 4.23. Simulation du paramètre de transmission entre l’antenne TX et RX autour de 40 MHz dans la HL et 
la VL en fonction de la distance [oy]. 
Dans ce paragraphe, seule la position de la bobine émettrice varie, le paramètre de 
transmission dans la HL est toujours mieux que celui dans la VL quel que soit la position de 
l’antenne TX (quand y varie entre -3 cm et +3 cm). On peut aussi conclure à partir de la 
Figure 4.23 que l’écart entre le paramètre S21 dans la HL et la VL reste toujours autour de -10 
dB (±2 dB) pour chaque position de la bobine émettrice.  
Cette étude a permis d’estimer les performances du canal de transmission quand seule 
la distance entre l’antenne TX et RX varie. Il est important de compléter cette étude et l’étude 
précédente (variation de l’orientation de la bobine émettrice) par une analyse de l’efficacité de 
la liaison quand l’orientation et la position de l’antenne émettrice changent ensemble. 
4.3.1.2.8. Variation de l’orientation et de la position de l’antenne TX dans la VL et la 
HL :  
La capsule ingérée peut être située au hasard en glissant à l’intérieur du système GI, 
autrement dit, la position et l’orientation de l’antenne in-body peuvent varier les deux 
ensemble. Ainsi, nous avons simulé séparément le canal de transmission de la HL et de la VL 
en faisant varier à la fois la position et l’angle de l’antenne TX. L’évolution du paramètre S21 
autour de 40 MHz en fonction de l’angle, à différentes positions selon l’axe OY est donnée 
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par la Figure 4.24. Cette figure est  divisée en quatre parties, chaque portion correspond à une 
position de l’antenne TX selon la direction y (y = 0, -1, -2 et -3 cm). On peut conclure à partir 
de ces courbes que, pour chaque position de l’antenne émettrice, la HL et la VL sont 
complémentaires.     
 
Figure 4.24. Simulation du paramètre de transmission autour de 40 MHz dans la HL et la VL en fonction de 
l’angle θ à différentes positions de l’antenne TX.  
En plus, on peut dire que l’évolution du paramètre de transmission en fonction de 
l’orientation de la bobine émettrice dépend de la position relative de celle-ci. Ainsi, si la 
valeur du S21 diminue pour y = 0 quand θ varie de 0° à 90° dans la HL, elle peut augmenter 
pour d’autres positions. Or, cette valeur diminue dans la HL quand θ varie de 0° à 80°, à 60° 
et à 50° respectivement pour des positions relatives y = -1 cm, -2 cm et -3 cm, ensuite elle 
augmente comme le montre chaque portion de la Figure 4.24 qui correspond à la HL. En 
réalité, quand la capsule in-body se déplace loin de l’antenne réceptrice, les lignes du champ 
H, qui traversent la bobine on-body, peuvent être optimisées par la rotation de l’antenne TX. 
De plus, quand le paramètre S21 de la HL devient faible pour des orientations bien précises de 
l’antenne TX, celui de la VL peut apporter une efficacité correcte pour la liaison inductive. 
En effet, pour offrir une liaison inductive optimale avec le maximum de transfert de 
puissance, on doit mettre en place un réseau composé de segments d’antennes RX 
perpendiculaires et parallèles à la surface du corps humain, tout en prenant en compte les 
dimensions des antennes ainsi que l’espacement et le couplage entre elles. Nous rappelons 
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que la distance y correspond à l’espace entre les centres des antennes in-body et on-body. 
Ainsi, selon les résultats de la Figure 4.24, on a pu fixer le décalage maximum (dans la 
direction y) entre les antennes TX et RX qui est estimé être égal à 2 cm: la valeur du S21 varie 
dans la majorité des cas entre -22 dB et - 32 dB (elle est égale à -34 dB seulement lorsque y = 
-2 cm quand θ est à proximité de 80°). Les dimensions de l’antenne RX, initialement égales à 
4.1 cm x 4.1 cm, peuvent être réduites à 4 cm x 4 cm. Ainsi, pour obtenir une liaison 
inductive qui restera efficace et qui respectera la limite de 2 cm, le réseau d’antennes RX va 
être constitué des antennes RX adjacentes parallèles à la surface du corps et des antennes RX 
perpendiculaires au corps humain espacées de 4 cm. Pour éviter d’encombrer ce réseau par les 
dimensions de l’antenne bobine carrée RX orientée perpendiculairement par rapport à la 
surface du corps humain, on envisage de remplacer les antennes RX perpendiculaires par des 
solénoïdes de tailles réduites pouvant être montées plus facilement à ce réseau d’antennes. On 
note aussi que l’étude de la variation de la position de l’antenne in-body selon l’axe OX est 
similaire à celle dans la direction y.  
Pour mieux comprendre ces phénomènes, les lignes du champ H sont reportées dans 
certains cas définis précédemment comme l’illustrent la Figure 4.25 et la Figure 4.26. Nous 
pouvons voir la topologie des lignes du champ H dans la HL à 40 MHz quand θ est égal à 
90° et la position de la bobine émettrice selon y est égale à 0 cm et -2 cm à partir de la Figure 
4.25 (a) et la Figure 4.25 (b) respectivement. Dans cette configuration du canal, si la position 
de la bobine émettrice selon y est égale à 0 cm, les lignes du champ H sont adjacentes à la 
surface de l’antenne RX et cela explique pourquoi le paramètre S21 est très faible dans ce cas 
(S21 = -79.6 dB: point A de la Figure 4.24). Quand la distance entre l’antenne TX et RX est 
égale à 2 cm selon l’axe OY, certaines lignes du champ H peuvent être perpendiculaires à la 
surface de l’antenne RX ce qui mène à améliorer sérieusement les performances de la liaison 
inductive (S21 = -31.5 dB: point B de la Figure 4.24). De la même manière, les lignes du 
champ H dans la VL à 40 MHz, quand θ est égal à 40° et  la position de la bobine émettrice 
selon y est égale à 0 cm et -2 cm, sont données respectivement par la Figure 4.26 (a) et la 
Figure 4.26 (b). Dans cette configuration, quand l’antenne TX est dans le centre de l’axe OY, 
les lignes du champ H qui traversent la surface de l’antenne RX ne sont pas complètement 
perpendiculaires à la bobine réceptrice ce qui mène à la détérioration du paramètre S21 qui est 
égal à -36 dB (point C de la Figure 4.24). Si la position de l’antenne TX selon l’axe OY est 
égale à -2 cm, les lignes du champ H sont à peu près perpendiculaires à la surface de l’antenne 
RX et par conséquent, le paramètre S21 est meilleur (S21 = -32 dB : point D de la Figure 4.24).   
 
 







Figure 4.25. Lignes du champ H dans la HL à 40 MHz tracées sur le plan YOZ quand θ est égal à 90°: (a) la 
position de l’antenne TX selon la direction y est égale à 0 cm ; (b) la position selon la direction y est 













Figure 4.26. Lignes du champ H dans la VL à 40 MHz tracées sur le plan YOZ quand θ est égal à 40°: (a)  la 
position de l’antenne TX selon la direction y est égale à 0 cm ; (b) la position selon la direction y est 
égale à -2 cm. 
 
4.3.1.3. Bilan de liaison par induction magnétique à travers un corps humain à trois 
couches : 
Dans cette section, nous utilisons un modèle du corps humain à trois couches qui est 
plus réaliste que le modèle homogène. Cette étude ne concerne que le trajet direct HL avec sa 
configuration optimum (y = 0 cm et θ = 0°). Ainsi, une couche de graisse et une couche de 
peau vont couvrir le muscle tout en gardant la distance (selon la direction z) entre les antennes 
TX et RX constante et égale à 5.2 cm. 
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Dans un premier temps, on considère une couche de muscle d’épaisseur égale à 3.5 cm 
couverte par 1.4 cm de graisse, cette dernière est couverte par 1 mm de peau comme le montre 
la Figure 4.27. Ces valeurs sont représentatives d’une situation choisie arbitrairement car 
l’épaisseur de chaque tissu humain varie avec la personne.  
 
Figure 4.27. Liaison par induction magnétique à travers un corps humain à trois couches (muscle/graisse/peau). 
Chaque tissu humain est caractérisé par ses propres propriétés diélectriques, qui 
dépendent de la fréquence. Les caractéristiques diélectriques des trois tissus, utilisés dans le 
modèle du corps humain proposé, à 40 MHz sont données par la Table 4.3. Nous constatons, à 
partir de ce tableau, que la permittivité relative et la conductivité du muscle et de la peau sont 
supérieures à celles de la graisse. Nous avons démontré cela dans le paragraphe 2.2 du 
chapitre 2 dans la Figure 2.2 et la Figure 2.3. La Figure 4.28 montre l’évolution du paramètre 
de transmission quand le canal de transmission est l’air, le corps humain homogène et le corps 
humain à trois couches. Il est clair à partir de ces courbes que le paramètre de transmission de 
la liaison inductive peut être amélioré, quand le corps humain est composé de trois couches, et 
devient proche de l’efficacité dans l’air. La Table 4.4 résume ces résultats autour de 40 MHz: 
le paramètre S21 peut s’améliorer de 1 dB quand le muscle est couvert d’une couche de graisse 
et de peau en comparant avec le modèle du corps humain homogène.     
Table 4.3. Propriétés diélectriques des tissus biologiques employés dans le corps humain à trois couches à 40 
MHz.  
Tissu humain Permittivité relative Conductivité (S/m) 
Muscle  82.6 0.67 
Graisse 7.3 0.034 
Peau 124.3 0.38 




Figure 4.28. Simulation du paramètre S21 en fonction de la fréquence dans le corps humain à trois couches, dans 
le modèle homogène et dans l’air. 
Table 4.4. Paramètre S21 de la liaison inductive à travers l’air, le corps humain à trois couches et le modèle 
homogène.  
 Air Modèle à trois 
couches Modèle homogène 
S21 (dB) -20.7 -21.1 -22.1 
 
L’énergie perdue dans un milieu dissipatif est convertie en chaleur et les pertes sont 
proportionnelles  au volume et à la conductivité de chaque type de tissu humain [70]. Ainsi, 
les résultats précédents peuvent être expliqués par la très faible conductivité de la graisse à 40 
MHz (0.034 S/m) qui est proche de celle de l’air (0 S/m), contrairement à la conductivité du 
muscle qui est égale à 0.67 S/m. On en déduit que les pertes d’énergie dans le muscle sont 
plus fortes que celles dans la graisse (voir Figure 2.7 du chapitre 2). 
Il est aussi nécessaire d’étudier l’influence de l’épaisseur de chaque tissu sur les 
performances du canal de transmission. Dans un second temps, nous avons effectué une étude 
paramétrique en fonction de l’épaisseur du tissu quand le canal de transmission est un corps 
humain à trois couches. La distance entre les antennes TX et RX reste toujours constante et 
égale à 5.2 cm dont 5 cm est partagé entre le muscle, la graisse et la peau et 0.2 cm représente 
le gap d’air entre l’antenne RX et la surface du corps (Figure 4.29). 



















S21 corps humain multicouches
S21 corps humain homogène




Figure 4.29. Liaison inductive à travers un corps humain à trois couches: étude paramétrique en fonction de 
l’épaisseur des tissus humains. 
Au début, nous avons gardé l’épaisseur de la peau (Hpeau) constante et égale à 1 mm et 
nous avons fait varier seulement l’épaisseur de la graisse (Hgras) de 2 mm à 20 mm. Nous 
assumons que la distance entre l’antenne TX et l’antenne RX est constante pour estimer les 
modifications dues à la couche de graisse, ainsi, l’épaisseur du muscle (Hmuscle) va dépendre 
de l’épaisseur de la graisse (Hmuscle = 4.9 cm – Hgras). Les résultats de simulation sont donnés 
par la Figure 4.30 et montrent que le paramètre de transmission augmente de 0.7 dB quand 
Hgras augmente de 2 mm à 20 mm. 
 
Figure 4.30. Simulation du paramètre de transmission autour de 40 MHz entre les bobines TX et RX dans le 
corps humain à trois couches en fonction de Hgars.  
Ensuite, nous avons fait varier l’épaisseur de la peau Hpeau de 1 mm à 5 mm dans deux 
scénarios: quand  Hgras est égal à 1.4 cm et à 2 cm. L’épaisseur du muscle (Hmuscle) dans ce cas 
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est égale à : 5 cm – Hgras – Hpeau. Contrairement au cas précédent, le paramètre S21 diminue 
légèrement quand Hpeau augmente de 1 mm à 5 mm : il passe à peu près de -21.1 dB à -21.4 
dB quand Hgras est égal à 1.4 cm et de -21 dB à -21.4 dB lorsque Hgras est égal à 2 cm (Figure 
4.31). Cela peut être expliqué par la conductivité élevée de la peau qui est égale à 0.38 S/m à 
40 MHz tandis que la conductivité de la graisse est seulement égale à 0.034 S/m. Ainsi, ces 
résultats peuvent être améliorés en augmentant l’épaisseur de la couche de graisse. Or, bien 
que l’efficacité de la liaison inductive diminue lorsque Hpeau augmente, le paramètre S21  (égal 
à -21.4 au minimum) reste meilleur que celui trouvé en prenant un corps humain homogène (-
22 dB), grâce à la présence de la couche de graisse.  
On peut conclure à partir de ces résultats que la couche de graisse permet d’augmenter 
significativement les performances de la liaison inductive tandis que l’influence de la couche 
de peau n’est pas très significative, cela à distance constante entre les bobines émettrice et 
réceptrice.      
 
Figure 4.31. Simulation du paramètre de transmission autour de 40 MHz dans le corps humain à trois couches en 
fonction de Hpeau. 
4.3.1.4. Effet des ferrites : 
Des noyaux de ferrites de perméabilité µ r permettent d’améliorer l’intensité du champ 
magnétique d’un facteur de µ r. Dans un premier temps, nous avons intégré une couche de 
ferrite (εr = 12, µ r = 1000 et σ = 0.01 S/m), de diamètre et d’épaisseur égaux à celles du 
substrat de l’antenne TX, à l’intérieur de la capsule remplie d’air. Cette couche de ferrite, 
positionnée au-dessous de l’antenne émettrice, est isolée de celle-ci par l’intermédiaire d’un 
deuxième substrat de mêmes caractéristiques que le substrat utilisé pour concevoir la bobine 
in-body, pour éviter que le circuit d’adaptation, montée dans la deuxième face du substrat de 
l’antenne, soit en contact direct avec la couche de ferrite (Figure 4.32). Un bilan de liaison à 
travers un corps humain homogène a été réalisé pour évaluer l’effet de cette couche de ferrite 
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sur les performances de la liaison inductive. Ce bilan de liaison ne tient pas compte du 
changement de la position et de l’orientation de l’antenne in-body, il s’agit du cas de la liaison 
directe HL quand le canal est dans sa configuration optimum. Les résultats de simulation 
montrent que le paramètre S21 autour de 40 MHz peut être amélioré de 0.6 dB : il est égal à -
21.5 avec la couche de ferrite contre -22.1 sans couche de ferrite (voir paragraphe 4.3.1.2.1). 
Dans un second temps, nous avons intégré, au centre du substrat de l’antenne carré de 
réception, un noyau carrée de ferrite (εr = 12, µ r = 1000 et σ = 0.01 S/m) de dimensions égales 
à 3.2 cm x 3.2 cm et de hauteur égale à 1.65 mm, sans mettre de couches de ferrite dans 
l’antenne d’émission. Les résultats obtenus avec un corps humain homogène (liaison directe 
HL) montrent que le paramètre S21 autour de 40 MHz est égal à -21.9 dB; le noyau de ferrite 
permet ainsi d’améliorer les performances de la liaison inductive de 0.2 dB.   
 
    
 
 
    
 








Figure 4.33. Insertion du noyau de ferrite au centre de l’antenne de réception. 
4.3.2. Étude comparative de bilans de liaison à 40 MHz avec différents types de bobines 
magnétiques et effet des batteries : 
Nous avons effectué des bilans de liaison à travers un corps humain homogène (dans 
le cas de la liaison directe HL) en modifiant d’une part les paramètres de l’antenne 
Substrat 1 
Substrat 2 
Couche de ferrite 
Noyau de ferrite 
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d’émission : nombre de tours, nombre de couches, largeur des lignes, et d’autre part les 
paramètres de l’antenne de réception : dimensions, nombre de tours, épaisseur des pistes et 
espace entre les lignes. Ainsi, le facteur de qualité (QT = ωLT / RLT et QR = ωLR / RLR) de 
chaque antenne peut changer en fonction de ces paramètres. Pour l’antenne d’émission, le 
diamètre du substrat est toujours égal à 10,1 mm et la hauteur du substrat reste constante et 
égale à 1.5 mm. Ces bilans de liaison ont eu lieu quand le canal est dans sa configuration 
optimum c’est-à-dire dans la liaison directe HL. La Table 4.5 permet de résumer les différents 
résultats obtenus lorsque la distance entre les deux bobines couplées magnétiquement dans la 
direction z est égale à 5.2 cm et 8.2 cm, pour voir aussi l’effet de la distance sur le paramètre 
S21. 
Table 4.5. Bilans de liaison par induction magnétique à 40 MHz avec différents types de bobines. 
 Paramètres de la boucle 
d’émission  
 
Paramètres de la boucle de 
réception 





1 Bobine spirale 5.5 tours 1 couche:  
Q=86 ;w =0.2mm ;g=0.25mm 
Bobine spirale carrée 2cmx2cm, 
6 tours :w=0.5mm ;g=0.5mm;Q=141  
-28.3 -39.6 
2 Bobine spirale 6 tours 1 couche: 
Q=80 ;w=0.2mm ;g=0.25mm 
Bobine spirale carrée 4.1cmx4.1cm, 
4 tours :w=0.3mm ;g=0.3mm;Q=65  
-22.1 -32.4 
3 Bobine spirale 5.5 tours 1 couche: 
Q=90 ;w=0.2mm ;g=0.25mm 
Bobine spirale carrée 8cmx5cm, 
1 tour :w=1.5mm ;g=1.5mm;Q=75  
-20.4 -30.4 
4 Bobine spirale 5.5 tours 1 couche: 
Q=90 ;w=0.2mm ;g=0.25mm 
Bobine spirale carrée 8cmx5cm, 
3 tours :w=1.5mm ;g=1.5mm;Q=44  
-20 -30 
5 Bobine spirale 5.5 tours 1 couche: 
Q=90 ;w=0.2mm ;g=0.25mm 
Bobine spirale carrée 8cmx5cm, 
5 tours :w=1.5mm ;g=1.5mm;Q=28  
-20.7 -30.8 
6 Bobine spirale 5.5 tours 1 couche: 
Q=90 ;w=0.2mm ;g=0.25mm  
Bobine spirale carrée 10cmx6cm, 
2 tours :w=2mm ;g=2mm;Q=38  
-20.2 -29.1 
7 Bobine spirale 5.5 tours 1 couche:  
Q=90 ;w=0.2mm ;g=0.25mm ; 
avec batteries (Figure 4.34 (a)) 
Bobine spirale carrée 10cmx6cm, 
2 tours :w=2mm ;g=2mm;Q=38  
-20.7 -29.8 
8 Bobine spirale 5.5 tours 2 couches:  
Q=90 ;w=0.2mm ;g=0.25mm ; 
avec batteries (Figure 4.34 (b)) 
Bobine spirale carrée 10cmx6cm, 
2 tours :w=2mm ;g=2mm;Q=38  
-19.4 -27.8 
9 Bobine 1 tour 1 couche: Q=70 ;  
w=1mm (Figure 4.35 (a)) 
Bobine spirale carrée 8cmx5cm, 
3 tours :w=1.5mm ;g=1.5mm;Q=44  
-22.4 -31.5 
10 Bobine 1 tour 2 couches: Q=98 ;  
w=1mm (Figure 4.35 (b)) 
Bobine spirale carrée 8cmx5cm, 
3 tours :w=1.5mm ;g=1.5mm;Q=44  
-19 -28 
11 Bobine 1 tour 4 couches: Q=112 ; 
w=1mm (Figure 4.35 (c)) 
Bobine spirale carrée 8cmx5cm, 
3 tours :w=1.5mm ;g=1.5mm;Q=44  
-16.1 -25.2 
12 Bobine 1 tour 8 couches: Q=99 ;  
w=1mm (Figure 4.35 (d)) 
Bobine spirale carrée 8cmx5cm, 
3 tours :w=1.5mm ;g=1.5mm;Q=44  
-14.5 -23.5 
w : largeur des lignes ; g : espace entre les lignes. 
D’abord, on peut déduire à partir de ces résultats que le paramètre S21 augmente de 10 
dB (± 1dB) lorsque la distance [oz] augmente de 5.2 cm à 8.2 cm.  
On peut aussi constater à partir des lignes 1, 2 et 4 de la Table 4.5 que l’augmentation 
des dimensions de l’antenne de réception permet d’améliorer considérablement le paramètre 
S21 malgré la diminution de son facteur de qualité.  
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À partir des lignes 3, 4 et 5, on remarque que, pour une même antenne de réception 
(dimensions fixes), le facteur de qualité dépend du nombre de tours : il diminue lorsque le 
nombre de tours augmente. Il faut donc trouver un compromis entre le nombre de tours et le 
facteur de qualité pour avoir des meilleurs résultats.  
Les lignes 6, 7 et 8 mettent en évidence la présence des batteries dans la capsule. 
Ainsi, une batterie en cuivre (µ r = 0.99 et σ = 58.108 S/m) de diamètre égal à celui de la 
capsule et de hauteur égale à 4 mm est intégrée dans la capsule à une distance de 3 mm par 
rapport à l’antenne d’émission qui est: soit une bobine spirale simple à 5.5 tours (Figure 4.34 
(a)) soit une bobine spirale double constituée de deux antennes spirales à 5.5 tours 
superposées (Figure 4.34 (b)). Les lignes 6 et 7 de la Table 4.5 permettent de comparer le 
paramètre de transmission lorsque la bobine spirale simple est suivie d’une batterie et sans 
batterie et montrent que la présence des batteries dans la capsule n’a pas d’effet significatif 
sur la liaison inductive : le paramètre de transmission ne diminue que de 0.5 dB (il passe de -
20.2 dB à -20.7 dB) avec la présence des batteries. En plus, on a constaté que les batteries 
n’influent pas sur la répartition des lignes du champ H. On peut aussi déduire à partir des 
résultats donnés par les lignes 7 et 8 que l’emploi de la spirale double permet d’améliorer le 






                                                    (a)                                                              (b) 
Figure 4.34. Bobine spirale à 5.5 tours avec batteries : (a) antenne 1 couche (simple); (b) antenne 2 couches 
(double). 
En effet, une nouvelle structure pour l’antenne d’émission est proposée : il s’agit d’une 
bobine à 1 tour de largeur de piste égal à 1 mm, pour pouvoir augmenter le facteur de qualité 
de l’antenne, dont le nombre de couches est soit 1, soit 2, soit 4 ou bien 8 comme le montre 
respectivement la Figure 4.35 (a), la Figure 4.35 (b), la Figure 4.35 (c) et la Figure 4.35 (d).  
Les résultats sont donnés par les lignes 9, 10, 11 et 12 de la Table 4.5 et montrent que le 
paramètre de transmission, à une distance [oz] égale à 5.2 cm, augmente de -22.4 dB à -14.5 
dB en passant d’une bobine à 1 couche à une bobine à 8 couches. Pour illustrer ce 
phénomène, la cartographie des lignes du champ H sont tracées dans le plan YOZ à une 
distance [oz] égale à 5.2 cm, pour une bobine à 1 couche (Figure 4.35 (a)) et pour une bobine 
à 8 couches (Figure 4.35 (d)). Les dimensions de la boite représentant le corps humain dans ce 
cas sont 16 cm x 33 cm x 10 cm. On note sur la Figure 4.36 et la Figure 4.37 que le champ H 
Bobine spirale 




double à 5.5 tours  
Batterie 
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augmente lorsque le nombre de tours de la bobine augmente ; les lignes du champ H en rouge, 
qui représentent le maximum du champ, de la bobine à 8 couches sont supérieures à celles de 





                                   (a)                                (b)                                   (c)                                   (d) 
Figure 4.35. Bobine à 1 tour: (a) 1 couche ; (b) 2 couches ; (c) 4 couches ; (d) 8 couches. 
 
 
Figure 4.36. Lignes du champ H à 40 MHz pour une bobine TX à 1 tour et à 1 couche tracées sur le plan YOZ 










Figure 4.37. Lignes du champ H à 40 MHz pour une bobine TX à 1 tour et à 8 couches tracées sur le plan YOZ 
lorsque l’antenne RX est placée à une distance [oz] égale à 5.2 cm (direct HL). 
4.4. Conclusion : 
Des antennes boucles électriquement petites, qui génèrent un champ magnétique H 
dans la région du champ proche indépendant des variations des propriétés diélectriques du 
canal de transmission, sont proposées dans ce chapitre afin d’établir un bilan de liaison par 
IMCP efficace entre deux bobines, l’une placée à l’intérieur et l’autre à l’extérieur du corps 
humain. Ces bobines magnétiques sont convenables pour les applications médicales in-body à 
faibles portées car elles sont moins perturbées par les tissus humains que les antennes RF.  
Nous avons trouvé que, en utilisant un réseau d’antennes de réception orthogonales, 
c’est-à-dire que les bobines réceptrices sont orientées parallèlement et perpendiculairement à 
la surface du corps humain, la liaison inductive est efficace quand la bobine émettrice est 
positionnée arbitrairement. En plus, nous avons montré que la couche de graisse permet 
d’améliorer les performances de la liaison inductive grâce à sa faible conductivité à 40 MHz. 
Ainsi, l’utilisation d’un corps humain multicouche, qui est plus réaliste, permet d’améliorer le 
transfert de puissance par IMCP entre l’antenne ingérable et l’antenne on-body. Nous avons 
constaté aussi que l’augmentation des dimensions de l’antenne de réception permet 
d’améliorer considérablement les performances de la liaison inductive. Concernant l’antenne 
d’émission limitée en dimensions par celles de la capsule, on a proposé des structures 
multicouches pour pouvoir améliorer davantage le paramètre de transmission. 






5. Réalisation de bobines à 40.68 MHz et mesures à l’intérieur du 
corps humain: bilan de liaison par IMCP  
5.1. Introduction : 
Dans le chapitre précédent, des bilans de liaison ont été établis avec différents types de 
bobines magnétiques électriquement petites, pour étudier les paramètres qui peuvent 
améliorer le transfert de puissance par couplage magnétique entre deux bobines. On a montré 
que l’augmentation des dimensions de l’antenne de réception permet d’augmenter 
considérablement la puissance reçue. En ce qui concerne l’antenne d’émission opérant à 
l’intérieur du corps humain, la structure multicouche proposée permet d’améliorer davantage 
les performances de la liaison inductive.  
Dans cette partie, une liaison inductive, composée d’une bobine ingérable empilée à 5 
couches, générant un champ magnétique qui va mutuellement coupler avec une bobine 
réceptrice on-body placée en champ proche, est réalisée. En plus, les variations de la position 
et de l’orientation de l’antenne ingérable sont prises en compte pour évaluer la réponse de 
couplage entre les deux bobines. La fréquence choisie dans cette étude est 40.68 MHz qui est 
dans la bande ISM (Industrial, Scientific and Medical).  
5.2. Banc de mesure : 
5.2.1. Liquide homogène : 
Pour évaluer les performances de la liaison inductive à travers le corps humain, nous 
avons choisi de simuler la structure dans un modèle du corps humain homogène en utilisant 
les caractéristiques mesurées du fluide du tissu-équivalent humain disponible dans notre 
laboratoire (Figure 5.1). Ce liquide a été caractérisé en utilisant le Kit de la sonde diélectrique 
Agilent qui ne peut pas descendre en fréquence au-dessous de 100 MHz. Nous avons ainsi fait 
des mesures entre 200 MHz et 20 GHz qui ont permis de donner les caractéristiques 
diélectriques du fluide représentant le tissu-équivalent humain. Ensuite, les courbes ont été 
extrapolées : la conductivité et la permittivité relative mesurées de ce fantôme à 40.68 MHz 
sont estimées à 0.78 S/m et 64 respectivement (annexe E). Ce fluide est versé dans une boite 
en plastique de dimensions égales à 29.2 cm x 22.2 cm x 16.5 cm (longueur, largeur, 
hauteur). Dans les simulation, nous avons pris ces mêmes dimensions réelles de la boite.  




Figure 5.1. Fluide du tissu-équivalent humain : εr = 64 et σ = 0.78 S/m à 40.68 MHz. 
5.2.2. Isolation de l’antenne In-body du liquide :  
L’antenne in-body est isolée du liquide humain par un tube en Plexiglas (Figure 5.2) 
de diamètre supérieur égal à 14 mm, d’épaisseur égale à 0.5 mm et de longueur égale à 25 cm. 
Ce tube est gradué (traits rouges), ce qui permet de connaitre la position exacte de la bobine 
d’émission par rapport à l’antenne de réception on-body. 
 
Figure 5.2. Tube cylindrique en Plexiglas gradué permettant d’isoler l’antenne in-body du liquide humain. 
5.3. Conception de bobines magnétiques à l’intérieur et à l’extérieur du corps humain : 
5.3.1. Bobine multicouche d’émission : 
Parmi les contraintes de l’antenne émettrice opérant à l’intérieur du système GI sa 
taille qui est limitée par les dimensions de la capsule dans laquelle elle est insérée. Le 
diamètre total (extérieur) d’une capsule est à peu près égal à 10.5 mm et sa longueur est 
autour de 25 mm. Ainsi, le diamètre de l’antenne in-body doit être inférieur à 10.1 mm, ce qui 
correspond au diamètre intérieur de la capsule. Pour augmenter l’intensité du champ 
magnétique tout en réduisant les dimensions de l’antenne in-body, une bobine multicouche 
empilée est sélectionnée. Les avantages de la bobine imprimée multicouche en comparant 
avec la bobine classique filaire sont essentiellement la robustesse et la solidité des différents 
tours de la bobine. Les antennes sont conçues à l’aide du logiciel HFSS qui utilise la méthode 
des éléments finis. Comme le montre la Figure 5.3(a), la structure est constituée de 5 tours 
imprimés sur 5 substrats diélectriques empilés, d’épaisseur égale à 0.4 mm et de diamètre égal 
à 1 cm, séparés par 4 superstrats d’épaisseur égale à 0.76 mm et de diamètre égal à celui du 
substrat (Figure 5.3(b)). L’époxy FR4, de constante diélectrique εr = 4.4, de tangente des 
pertes diélectriques égale à 0.02 et d’épaisseur métallique égale à 35 µm, est utilisé pour le 
substrat et le superstrat.  Si le processus de fabrication de l’antenne permet de faire des trous 
métallisés, on peut enlever les superstrats et la hauteur totale de l’antenne peut être réduite de 
5 mm à 2 mm (ce qui n’est pas le cas actuellement, on insère juste un fil pour souder chaque 
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tour de la bobine avec l’autre et il faut prévoir une certaine épaisseur pour la soudure). Ainsi, 
on pourrait avec une hauteur de 5 mm augmenter le nombre de tours de la bobine, si on utilise 
des trous métallisés, pour permettre un maximum de transfert de puissance. Le diamètre de la 
boucle construite sur chaque couche est de 9.5 mm tandis que la largeur des lignes est égale à 
1 mm, ce qui permet d’augmenter le facteur de qualité de la bobine, qui est égal au rapport 
entre la partie imaginaire et la partie réelle de l’impédance. Le diamètre des fils  utilisés pour 
connecter chaque couche à l’autre est égal à 0.7 mm. La cinquième couche est reliée au circuit 
d’alimentation par l’intermédiaire d’un fil qui traverse toutes les couches de l’antenne. 
                       
                             (a)                                                                                             (b) 
Figure 5.3. Géométrie de la bobine d’émission : (a) Les 5 tours de la bobine ; (b) Les 5 substrats (couleur verte) 
et les 4 superstrats (couleur orange).   
Plusieurs prototypes sont réalisés (Figure 5.4 (a)) et chaque couche est gravée 
séparément des autres. La Figure 5.4 (b) montre les 5 couches de l’antenne qui sont étendues 
et classées dans l’ordre de gauche à droite (la première à gauche correspond à la couche 1). 
Ces couches sont ensuite empilées puis reliées entre elles à l’aide de fils métalliques pour 
former une bobine multicouche (Figure 5.5). 
      
                                                           (a)                                                                       (b) 
Figure 5.4. Gravure de l’antenne d’émission : (a) les différents prototypes réalisés ; (b) les cinq couches de 
l’antenne avant montage classées dans l’ordre de gauche à droite.  
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                                              (a)                                               (b)                                                (c) 
Figure 5.5. Bobine multicouche : (a) Vue de face ; (b) Vue de dessus ; (c) Connecteur d’alimentation. 
Au début, on a réalisé l’antenne sur le substrat Rogers TMM6 (εr = 6, tg (δ) = 0.0023 
et épaisseur = 0.76 mm) et on n’a pas intégré de superstrat entre les différentes couches. 
Comme le montre la Figure 5.6 (a), les couches ne sont pas solides et l’espace entre elles n’est 
pas stable. Cette antenne est très fragile : dès les premières mesures, la bobine s’est cassée  
(Figure 5.6 (b)). C’est la raison pour laquelle nous avons changé le type du substrat et nous 
avons intégré les superstrats entre les différentes couches de la bobine. 
                              
                                                                     (a)                                                  (b) 
Figure 5.6. (a) bobine multicouche fabriquée sur substrat TMM6 ; (b) bobine détériorée. 
La Figure 5.7 (a) montre la bobine reliée au câble qui sera branché à l’analyseur de 
réseau pour faire les mesures. La bobine est ensuite placée dans le tube en Plexiglas qui est en 
contact direct avec le fantôme (Figure 5.7 (b)). 
   
                                                        (a)                                                                           (b) 
Figure 5.7. (a) Bobine d’émission reliée au cable ; (b) Bobine protégée par le tube et insérée dans le fantôme. 
5.3.1.1. Facteur de qualité de l’antenne émettrice: 
La partie réelle de l’impédance de l’antenne d’émission mesurée à l’intérieur du corps 
humain est très faible (0.52 Ω), elle présente beaucoup de bruit. Un lissage est fait pour rendre 
la courbe plus visible, tel que le montre la Figure 5.8, qui présente une comparaison entre la 
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partie réelle de l’impédance de l’antenne d’émission simulée et celle mesurée. On peut 
déduire de ces courbes que la différence entre les valeurs simulées et mesurées est autour de 
0.2 Ω et que la valeur de la résistance (RLT) mesurée à 40.68 MHz est approximativement 
égale à 0.52 Ω. La partie imaginaire de l’impédance d’entrée de l’antenne d’émission mesurée 
à l’intérieur du corps humain est moins bruitée. La Figure 5.9 montre une comparaison entre 
la simulation et la mesure (avec lissage) de la réactance de la bobine émettrice : la différence 
entre les deux est autour de 0.25 Ω. 
 
Figure 5.8. Résistance de l’antenne d’émission à l’intérieur du corps humain.  
 
Figure 5.9. Réactance de l’antenne d’émission à l’intérieur du corps humain. 
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La valeur de la réactance mesurée à 40.68 MHz est approximativement égale à 30.81 
Ω ; l’antenne se comporte comme un circuit inductif (bobine).  
La Figure 5.10 présente une comparaison entre le facteur de qualité (QT1 = XT / RLT) de 
l’antenne d’émission simulé et mesuré à l’intérieur du corps humain. Le facteur de qualité 
mesuré, donné par le rapport entre la réactance et la résistance de la bobine, présente 
beaucoup de bruit. La courbe de la Figure 5.10 qui correspond au facteur de qualité mesuré 
est donc lissée et la valeur approximative du facteur de qualité mesuré à l’intérieur du corps 
humain autour de 40.68 MHz est de 58.7 alors que la valeur du QT1 simulé est de 95.3 : la 
différence entre les deux valeurs est égale à 36.6.  Cela s’explique par la différence de 0.25 Ω 
entre RLT simulé et mesuré, il y a ainsi un facteur de 2 entre les deux résistances. Si on tient 
compte de RS (résistance de la source égale à 50 Ω) dans le calcul du facteur de qualité (QT2 = 
XT / RLT + RS), le facteur de qualité serait égal à 0.6 dans les deux cas (simulation et mesure). 
 
Figure 5.10. Facteur de qualité de l’antenne d’émission à l’intérieur du corps humain. 
La Figure 5.11, la Figure 5.12 et la Figure 5.13 présentent respectivement une 
comparaison entre la simulation et la mesure de la résistance, de la réactance et du facteur de 
qualité de l’antenne d’émission en espace libre. La Table 5.1 récapitule les valeurs de ces 
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Figure 5.11. Résistance de l’antenne d’émission en espace libre. 
 
Figure 5.12. Réactance de l’antenne d’émission en espace libre. 
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Figure 5.13. Facteur de qualité de l’antenne d’émission en espace libre. 
Table 5.1. Valeurs de résistances, de réactances et de facteurs de qualité de l’antenne d’émission simulés et 
mesurés dans le corps humain et en espace libre à 40.68 MHz. 
 
Air Fantôme 
Simulation Mesure Simulation Mesure 
Résistance RLT (Ω) 0.3 0.57 0.32 0.52 
Réactance XT (Ω) 30.5 30.9 30.6 30.8 
QT1  = XT / RLT 100.4 54 95.3 58.7 
QT2  = XT / RLT+ RS 0.6 0.61 0.6 0.61 
La bobine émettrice est entourée par le volume d’air contenu dans le tube qui l’isole 
du fluide du tissu-équivalent humain ; l’impédance d’entrée ainsi que le facteur de qualité de 
cette antenne simulés et mesurés changent légèrement lorsque le canal de transmission est 
l’air tel que le montre la Table 5.1.  
5.3.1.2. Adaptation de l’antenne d’émission: 
Un circuit d’adaptation composé d’une capacité série C1 suivie d’une capacité 
parallèle C2 (Figure 5.14), de valeurs de l’ordre de pF (Table 5.2), est utilisé pour adapter les 
impédances d’entrées des deux bobines (in-body et on-body) à un câble de 50 Ω et aussi pour 
ajuster la fréquence de résonance de l’antenne autour de 40.68 MHz (annexe D).  


















Figure 5.14. Circuit d’adaptation composé d’une capacité série et d’une capacité parallèle. 
Table 5.2. Valeurs de capacités utilisées pour adapter l’antenne d’émission quand le canal est le corps humain et 
l’air.   
 Corps humain Air 
Capacité série C1 (pF) 180 180 
Capacité parallèle C2 (pF) 800 800 
Pour intégrer l’antenne aisément dans la capsule avec les autres composants, le circuit 
d’adaptation est imprimé sur la face arrière de la première couche du substrat (Figure 5.15).    
 
Figure 5.15. Intégration du circuit d’adaptation sur la face arrière du substrat de la première couche de l’antenne. 
L’antenne d’émission et de réception sont conçues séparément et les valeurs des 
capacités sont calculées pour chaque antenne. Lorsque la liaison inductive est établie, l’effet 
de couplage entre les deux bobines conduit à une désadaptation des impédances d’entrées des 
deux antennes et à un décalage de fréquence de résonance de quelques centaines de kHz. 
Ainsi, à cause de cet effet de couplage, nous avons dû réajuster les valeurs de capacités pour 
réadapter les fréquences de résonance des deux bobines autour de 40.68 MHz.   
La Figure 5.16 et la Figure 5.17 montrent le coefficient de réflexion de la bobine 
émettrice simulé et mesuré dans le corps humain (isolée par le tube) et dans l’air 
respectivement. On peut interpréter à partir de ces courbes que les résultats de simulation et 
de mesures sont proches et que la bande passante en simulation est plus faible que celle 
mesurée dans les deux cas. Ainsi, la bande passante dans le corps humain est de 0.44 MHz en 
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mesure et de 0.32 MHz en simulation. Dans l’air, elle est de 0.43 MHz en mesure et de 0.37 
MHz en simulation. 
 
Figure 5.16. Coefficient de réflexion de la bobine émettrice dans le corps humain. 
 
Figure 5.17. Coefficient de réflexion de la bobine émettrice dans l’air. 
L’antenne d’émission est insérée dans le tube rempli d’air, ainsi le coefficient de 
réflexion varie légèrement et la bande passante reste constante quand le canal de transmission 
est le corps humain ou bien l’air (Figure 5.18). La bande passante mesurée dans les deux cas 
est autour de 0.44 MHz. 
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Figure 5.18. Coefficient de réflexion de la bobine émettrice mesuré dans le corps humain et dans l’air. 
5.3.2. Bobine spirale de réception  
Pour assurer le maximum de transfert de puissance, il est nécessaire d’augmenter le 
facteur de couplage k. La bobine de réception, placée à proximité du corps humain, doit avoir 
des larges dimensions, vu que sa taille est moins limitée que celle de l’antenne d’émission, et 
son impédance doit être adaptée avec celle de la bobine d’émission avec laquelle elle est 
couplée magnétiquement. 
Tel que le montre la Figure 5.19, l’antenne on-body est une bobine spirale à trois tours 
de dimensions totales égales à 7 cm x 8 cm, la largeur des pistes ainsi que l’espace entre les 
lignes sont de 1.5 mm, ce qui permet d’augmenter le facteur de qualité de la bobine 
magnétique.  
 
Figure 5.19. Bobine spirale de réception fabriquée sur le substrat époxy FR4. 
L’antenne spirale magnétique de réception est fabriquée sur le substrat époxy FR4 de 
mêmes propriétés que celui utilisé pour imprimer l’antenne d’émission, la seule différence est 



















Chapitre 5. Réalisation de bobines à 40.68 MHz et mesures à l’intérieur du corps humain: bilan de liaison par IMCP 
110 
 
l’épaisseur du substrat qui est de 0.76 mm pour la bobine réceptrice. Ce substrat est choisi 
parce qu’il est plus robuste que le Rogers TMM6 (εr = 6, tg (δ) = 0.0023 et épaisseur = 0.76 
mm) qu’on a utilisé au début et qui s’est cassé dès les premières mesures (Figure 5.20).  En 
connectant l’antenne à l’analyseur de réseau, des courants de fuites sont induits dans le câble 
reliant les deux éléments ; l’utilisation des ferrites a permis de réduire l’effet de ces courants 
(Figure 5.21).   
 
Figure 5.20. Bobine spirale de réception fabriquée sur le substrat Rogers TMM6 qui s’est cassé. 
 
Figure 5.21. Ferrites utilisés pour limiter les courants de fuite dans le câble qui relie l’antenne de réception à 
l’analyseur de réseau.  
5.3.2.1. Facteur de qualité de l’antenne réceptrice: 
L’antenne de réception est collée sur la face arrière de la cuve, remplie du liquide, par 
l’intermédiaire d’un scotch double face placé sur un support en carton qui entoure l’antenne 
(Figure 5.19). L’épaisseur de ce support est égale à 4 mm, ce qui permet d’avoir un gap d’air 
de 4 mm entre la bobine on-body et le fantôme afin d’assurer la connexion du câble reliant 
l’antenne et l’analyseur de réseau. La Figure 5.22, la Figure 5.23 et la Figure 5.24 
représentent respectivement une comparaison entre la simulation et la mesure de la résistance, 
de la réactance et du facteur de qualité de l’antenne de réception en présence du corps humain. 
Ainsi, la différence entre la simulation et la mesure de la résistance varie entre 8.6 et 18 Ω 
(Figure 5.22), celle de la réactance varie entre 90 et 129 Ω (Figure 5.23) et celle du facteur de 
qualité QR1 varie entre 9.2 et 11.4 (Figure 5.24).  
 
 




Figure 5.22. Résistance de l’antenne de réception en présence du corps humain. 
 
Figure 5.23. Réactance de l’antenne de réception en présence du corps humain. 
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Figure 5.24. Facteur de qualité de l’antenne de réception en présence du corps humain. 
Dans le paragraphe 5.3.1.1, on a vu que le facteur de qualité de la bobine multicouche 
d’émission, insérée dans le tube en Plexiglas qui l’isole du fluide du tissu-équivalent humain, 
change légèrement lorsque le canal de transmission est l’air. Par contre, l’antenne de réception 
a un comportement différent. L’impédance d’entrée de la bobine réceptrice change largement 
lorsque le canal de transmission est l’air ou le corps humain. En effet, il est nécessaire 
d’ajuster les paramètres du circuit d’adaptation de la bobine réceptrice dans chaque cas, ces 
valeurs sont données par la Table 5.3. La Figure 5.25, la Figure 5.26 et la Figure 5.27 
montrent respectivement une comparaison entre la simulation et la mesure de la résistance, de 
la réactance et du facteur de qualité QR1 de l’antenne de réception lorsque le canal de 
transmission est l’air. Ainsi, la différence entre la simulation et la mesure de la résistance 
varie entre 2.1 et 4.4 Ω (Figure 5.25), celle de la réactance varie entre 65 et 93 Ω (Figure 
5.26) et celle du facteur de qualité QR1 est autour de 80 (Figure 5.27).    
Table 5.3. Valeurs de capacités utilisées pour adapter l’antenne de réception quand le canal est le corps humain 
et l’air.   
 Corps humain Air 
Capacité série C1 (pF) 7.6 8.2 
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Figure 5.25. Résistance de l’antenne de réception en espace libre. 
 
Figure 5.26. Réactance de l’antenne de réception en espace libre. 
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Figure 5.27. Facteur de qualité de l’antenne de réception en espace libre. 
La Table 5.4 récapitule ces résultats et donne les valeurs de résistances, de réactances 
et de facteurs de qualité de l’antenne de réception simulées et mesurées à 40.68 MHz lorsque 
le milieu de transmission est le corps humain et l’air. Selon cette table, si on tient compte de 
la résistance de charge RL = 50 Ω dans le calcul du facteur de qualité donné par :                 
QR1 = XR  /  RLR + RL, la différence entre la simulation et la mesure du facteur QR1 est de 1.1 
dans l’air et de 0.4 dans le corps humain. On peut aussi déduire, à partir de la Table 5.4, que 
la partie réelle de l’impédance d’entrée de la bobine réceptrice mesurée augmente lorsque le 
canal de transmission change de l’air vers le corps humain, ce qui diminue le facteur de 
qualité QR1 qui devient égal à 20 au lieu de 98 dans l’air.   
Table 5.4. Valeurs de résistances, de réactances et de facteurs de qualité de l’antenne de réception simulés et 
mesurés dans le corps humain et en espace libre à 40.68 MHz. 
 
Air Fantôme 
Simulation Mesure Simulation Mesure 
Résistance RLR (Ω) 2.4 5.1 14.2 26.8 
Réactance XR (Ω) 423 503 433 544 
QR1 = XR / RLR 177.9 98 30.6 20.3 
QR2 = XR / RLR + RL 8 9.1 6.7 7.1 
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5.3.2.2. Adaptation de l’antenne réceptrice: 
La Figure 5.28 présente une comparaison entre la simulation et la mesure du 
coefficient de réflexion de la bobine réceptrice en présence du corps humain et montre que la 
bande passante mesurée est plus grande de 200 kHz que celle trouvée en simulation.  
 
Figure 5.28. Coefficient de réflexion de la bobine réceptrice en présence du corps humain. 
 
Figure 5.29. Coefficient de réflexion de la bobine réceptrice dans l’air. 
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La Figure 5.29 montre une comparaison entre la simulation et la mesure du coefficient 
de réflexion de la bobine réceptrice dans l’air et prouve aussi que la bande passante mesurée 
est plus grande de 100 kHz que celle trouvée en simulation. 
Dans le paragraphe précédent, il a été démontré que le facteur de qualité QR1 de 
l’antenne de réception mesuré à 40.68 MHz augmente significativement dans l’air et devient 
égal à 98 au lieu de 20 dans le corps humain. Par conséquent, la bande passante mesurée dans 
l’air diminue et devient égale à 0.2 MHz au lieu de 0.9 MHz dans le corps humain tel que le 
montre la Figure 5.30.  
 
Figure 5.30. Coefficient de réflexion de la bobine réceptrice mesuré quand le canal de transmission est le corps 
humain et l’air.  
5.3.3. Paramètres Sii de l’antenne d’émission comparés avec ceux de l’antenne de 
réception lorsque le canal de transmission est le corps humain et l’air: 
La Figure 5.31 présente une comparaison entre le coefficient de réflexion de la bobine 
émettrice et celui de la bobine réceptrice mesurés quand le canal de transmission est l’air. 
Dans ce cas, la bande passante de l’antenne d’émission (0.44 MHz) est plus grande que celle 
de l’antenne de réception (0.2 MHz). Par contre, lorsque le milieu de transmission est le corps 
humain, la bande passante de l’antenne d’émission (0.44 MHz) est plus faible que celle de 
























Figure 5.31. Comparaison entre le coefficient de réflexion de la bobine émettrice (S11) et celui de la bobine 
réceptrice (S22) mesurés quand le canal de transmission est l’air.  
 
Figure 5.32. Comparaison entre le coefficient de réflexion de la bobine émettrice (S11) et celui de la bobine 
réceptrice (S22) mesurés quand le canal de transmission est le corps humain.  
5.4. Calcul de la puissance du bruit : 
La puissance reçue au niveau d’un récepteur doit être largement supérieure au niveau 
du bruit du système. Ainsi, il est indispensable de calculer la puissance du bruit avant de 
réaliser le bilan de liaison. Le bruit thermique peut être considéré comme la source essentielle 
du bruit pouvant affecter un système de communication par IMCP contrairement aux 
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systèmes RF qui souffrent des interférences entre les différents systèmes de communication 
[56]. La puissance du bruit thermique est donnée par l’équation ‘Johnson-noise’:             
Npower = BKT, où B représente la bande passante de communication, T est la température en 
Kelvin et K représente la constante de Boltzmann (1.38 x 10-23). Selon le paragraphe 
précédent, la bande passante de notre système calculée à -3 dB dans le corps humain est égale 
à 2 MHz (bande passante de l’antenne de réception). La température ambiante dans notre 
laboratoire ESYCOM est de 20° (293 Kelvin). Par conséquent, la puissance du bruit que nous 
avons calculée à 40.68 MHz est égale à -110 dBm. 
5.5. Bilan de liaison : 
Pour établir un bilan de liaison avec le maximum de transfert de puissance, il est 
indispensable d’adapter les antennes à la même fréquence. L’antenne d’émission et l’antenne 
de réception, qui représentent les deux éléments couplés magnétiquement de la liaison 
inductive, sont adaptées l’une en présence de l’autre pour prendre en compte de l’effet du 
couplage qui modifie l’adaptation des antennes.  
5.5.1. Évaluation du paramètre S21 lorsque la distance entre les deux bobines selon 
l’axe OZ est fixe et égale à 5 cm: 
Comme on l’a vu dans les sections précédentes, les dimensions de la bobine 
multicouche d’émission sont beaucoup plus faibles que celles de la bobine spirale de 
réception (Figure 5.33 (a)).  
Plusieurs prototypes d’antennes d’émission et de réception sont réalisés pour vérifier 
la reproductibilité des mesures (Figure 5.33 (b)).  Pour caractériser le bilan de liaison, les 
deux bobines sont reliées à deux ports de l’analyseur de réseau via deux câbles (Figure 5.33 
(c)). 
Nous rappelons que l’intestin grêle est généralement situé à 5 cm par rapport à la 
surface extérieure de la peau; on considère que la bobine de réception est placée à une 
distance de 5 cm dans la direction z par rapport à la bobine ingérable. La Figure 5.34 montre 
une représentation schématique du bilan de liaison : l’antenne in-body est en face de l’antenne 
on-body, les deux bobines sont parallèles au plan XOY et le trajet est perpendiculaire aux 
plans des antennes (selon la direction z). 
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                               (a)                                                          (b) 
  
                                                                    (c)                     
Figure 5.33. Éléments utilisés pour établir le bilan de liaison par induction magnétique : (a) comparaison entre la 
bobine multicouche d’émission et la bobine spirale de réception; (b) tube en Plexiglas, antennes d’émission et de 








                                (a)                                                                                (b)                            
Figure 5.34. Représentation schématique du bilan de liaison inductive: (a) vue de face ; (b) vue de de dessous.  
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Figure 5.35. Mise en place de la liaison inductive: (a) conteneur en plastique rempli du fluide du tissu-équivalent 
humain placé au-dessus d’un support en bois pour permettre de monter l’antenne de réception; (b) 
antenne de réception positionnée au-dessous du fantôme.  
Les 5 cm séparant l’antenne d’émission et de réception correspondent à 4.6 cm du 
liquide humain et 0.4 cm d’air. Ce gap d’air entre la bobine réceptrice et le fond du conteneur 
en plastique est dû à l’épaisseur du connecteur SMA. La boite en plastique, de dimensions 
29.2 cm x 22.2 cm x 16.5 cm (longueur, largeur, hauteur), est couverte d’un couvercle troué 
au centre afin de pouvoir fixer le tube isolateur gradué, ce qui permet de repérer la position 
exacte de la bobine émettrice à l’intérieur du fantôme. La Figure 5.35 présente la mise en 
place expérimentale de la liaison par induction magnétique et montre que le conteneur en 
plastique (fantôme) est placé au-dessus d’un support en bois pour permettre de monter 
l’antenne de réception (Figure 5.35 (a)). La Figure 5.35 (b) présente une vue de dessous du 
fantôme qui illustre l’antenne de réception positionnée au-dessous de la boite.  
Les courbes de la Figure 5.36 correspondent à la réponse de couplage S21, égale au 
rapport entre la puissance reçue et la puissance de la source, entre la bobine émettrice et la 
bobine réceptrice séparées d’une distance de 5 cm, simulée et mesurée dans le corps humain. 
À partir de ces courbes, on peut observer que la réponse de couplage maximale simulée et 
mesurée dans le corps humain autour de 40.68 MHz est égale respectivement à -18.1 dB et -
20.7 dB; la différence entre le S21 simulé et mesuré est de 2.6 dB. Le coefficient de couplage 
D  < -PP$⁄ 	simulé entre les deux bobines couplées magnétiquement à travers le corps 
humain, qui varie généralement entre 0 et 1, est égal à 0.11. Dans l’air, comme l’illustre la 
Figure 5.37, le S21 maximum qui apparait autour de 40.68 MHz est de -10.8 dB en simulation 
et de -16.8 dB en mesures. Cette différence significative peut être expliquée par les pertes 
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induites dans les capacités des circuits d’adaptation des deux antennes et aussi par la 
différence entre la simulation et la mesure des différents paramètres des deux bobines (voir 
paragraphe 5.3).       
 
Figure 5.36. Réponse de couplage S21 entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice séparées d’une distance de 
5 cm dans le corps humain.  
 
Figure 5.37. Réponse de couplage S21 entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice séparées d’une distance de 
5 cm dans l’air.  
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Figure 5.38. Réponse de couplage S21 entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice, séparées d’une distance 
de 5 cm, mesurée quand le canal de transmission est le corps humain et l’air. 
La différence entre la réponse de couplage maximale mesurée dans l’air et dans le 
corps humain autour de 40.68 MHz est égale à 3.9 dB (Figure 5.38). Ainsi, l’utilisation du 
couplage magnétique en champ proche, pour établir une liaison sans fil à travers le corps 
humain, a permis de réduire les pertes dues aux propriétés diélectriques du canal.  
Nous avons aussi effectué une étude théorique sur le bilan de liaison dans le corps 
humain selon le modèle 1 défini dans le chapitre 4 où:	9$  =_ =^⁄  ]A]?aAa?D$ avec: ]A  +^ +^ 	 +_A⁄ ; ]?  +_ +_ 	 +_?⁄ ; 	aA  PA +^ 	 +_A⁄ ; a?  P? +_ 	 +_?		⁄  
D  < -PAP?⁄ . RLT et RLR sont respectivement les résistances de la bobine d’émission et celle 
de la bobine de réception, RS et RL sont respectivement les résistances de la source et de la 
charge, LT et LR sont respectivement les inductances de la bobine d’émission et celle de la 
bobine de réception et M est l’inductance mutuelle. Les paramètres des antennes sont déduits 
de la simulation HFSS à 40.68 MHz (Table 5.1 et Table 5.4) où PS est fixée à 1 W et les 
résistances RS et RL sont égales à 50 Ω: RLT = 0.32 Ω, RLR = 14.2 Ω, LT = 0.12 µH, LR = 1.7 µH, 
QT = 0.6, QR = 6.7, ηT = 0.99, ηR = 0.78 et k = 0.11. La Table 5.5 donne les résultats qui 
correspondent au paramètre de couplage dans le corps humain obtenu par la formule 
analytique, la simulation HFSS et les mesures autour de 40.68 MHz. Ces résultats montrent 
que le modèle analytique permet de donner une estimation sur la réponse de couplage ; la 
différence entre le paramètre S21 théorique et simulé est de 4 dB.  
 
 















S21 air 5 cm
S21 corps humain 5 cm
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Table 5.5. Comparaison entre la réponse de couplage trouvée par la formule analytique, les simulation HFSS et 
les mesures, dans le corps humain autour de 40.68 MHz. 
S21 théorique (dB) S21 simulation (dB) S21 mesures (dB) 
-14.2 -18.1 -20.7 
  
5.5.2. Bilan de liaison : variation de la distance entre l’antenne d’émission et l’antenne 
de réception selon la direction z: 
Dans la section précédente, la bobine émettrice in-body était à 5 cm par rapport à la 
bobine réceptrice. Dans ce paragraphe, on va étudier le bilan de liaison en fonction de la 
distance entre les deux bobines couplées selon la direction z. 
5.5.2.1. Dans le corps humain : 
Les courbes de la Figure 5.39 correspondent au paramètre de transmission en fonction 
de la fréquence, pour chaque position de l’antenne in-body selon la direction z, mesuré dans 
le corps humain. Il est clair à partir de ces courbes que le paramètre S21 diminue lorsque 
l’antenne d’émission s’éloigne de la bobine réceptrice. Si on fixe une limite de -35 dB (0.03 
%) pour la réponse de couplage, qui est largement supérieure au niveau du bruit que nous 
avons calculé (-110 dBm), on peut calculer la bande passante pour chaque position de 
l’antenne émettrice. À z = 5 cm, la bande passante est de 3.5 MHz alors qu’à z = 8 cm, elle est 











Figure 5.39. Réponse de couplage S21 en fonction de la fréquence, mesurée dans le corps humain, lorsque la 
distance entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice selon la direction z varie entre 0.5 cm et 
8.5 cm. 










































La Figure 5.40 montre le paramètre de transmission S21, pris à partir des courbes de 
la Figure 5.39 autour de 40.68 MHz, en fonction de la distance [oz] et compare ces résultats 
avec les résultats de simulation, lorsque le milieu de transmission est le corps humain. On 
peut déduire qu’en faisant varier la distance [oz] de 1 à 8 cm, la réponse de couplage mesurée 
varie de -9 dB à -27.5 dB et que l’écart maximum entre les résultats de simulation et de 
mesures est de 2.6 dB. En effet, le niveau de puissance à la réception reste toujours acceptable 
et l’efficacité (PR / PT en pourcentage) à 40.68 MHz est supérieure à 0.18 % (-27.5 dB) pour 
toutes les positions. L’atténuation, reliée au paramètre S21, calculée à partir de pentes des deux 
courbes varie entre 2 dB/cm et 4 dB/cm.    
5.5.2.2. En espace libre : 
On observe sur la Figure 5.41 la réponse de couplage S21 mesurée dans l’air en 
fonction de la fréquence, lorsque la distance entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice 
selon la direction z varie entre 0.5 cm et 8.5 cm. La bande passante mesurée (à -35 dB) est de 
2.4 MHz à z = 5 cm et de 1.25 MHz à z = 8.5 cm ; elle est toujours supérieur à 3 %. On en 
déduit que la bande passante minimale, mesurée à z = 8.5 cm, vue dans le paragraphe 
précédent dans le corps humain (5 %) est supérieure à celle mesurée dans l’air (3 %) et ainsi 
pour la bande passante à z = 5 cm et pour les autres positions. Cela est dû à l’augmentation du 
facteur de qualité de l’antenne de réception dans l’air. Si on prend la valeur du S21 maximale 
qui est autour de 40.68 MHz pour chaque position donnée par la Figure 5.41, on obtient la 
courbe de la Figure 5.42 en trait continu qui est comparée avec les mêmes résultats donnés en 
simulation (courbes en trait discontinu). Aux faibles distances (z inférieur à 2 cm), les 
résultats de simulations ne sont pas précis car l’antenne de réception n’est plus adaptée à  















S21 corps humain à 40.68 MHz simulation
S21 corps humain à 40.68 MHz mesure
Chapitre 5. Réalisation de bobines à 40.68 MHz et mesures à l’intérieur du corps humain: bilan de liaison par IMCP 
125 
 
40.68 MHz à cause de l’effet de couplage dû à la présence de l’antenne d’émission qui est très 











Figure 5.41. Réponse de couplage S21 en fonction de la fréquence mesurée dans l’air lorsque la distance entre la 
bobine émettrice et la bobine réceptrice selon la direction z varie entre 0.5 cm et 8.5 cm. 
 
Figure 5.42. Réponse de couplage S21 en fonction de la distance [oz] autour de 40.68 MHz dans l’air.  
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La réponse de couplage mesurée autour de 40.68 MHz varie entre -9.2 dB et -24.8 dB 
lorsque z passe de 2 cm à 8 cm (Figure 5.42) et la différence entre les résultats de simulation 
et de mesure est de 6 dB en moyenne ; l’efficacité (ou le paramètre S21) est supérieure à 
0.33% (-24.8 dB). La différence de 6 dB entre les résultats de simulation est de mesure dans 
ce cas est supérieure à celle indiquée dans le cas où le canal de transmission est le corps 
humain (2.6 dB); cela est dû à la différence entre les résultats de simulation et de mesures en 
espace libre pour les différents paramètres des deux bobines (paragraphe 5.3).    
5.5.2.3. Comparaison entre le  paramètre S21 trouvé dans le corps humain et en espace 
libre : 
On note sur les courbes de la Figure 5.43 que la réponse de couplage maximale 
mesurée autour de 40.68 MHz dans l’air est meilleure que celle mesurée dans le fantôme, la 
différence maximale est de 3.9 dB. Cependant, au-delà d’un intervalle de fréquences qui est 
de part et d’autre de la fréquence centrale, la réponse de couplage dans le corps humain 
devient meilleure à cause de la faible bande passante de l’antenne de réception dans l’air (voir 
la Figure 5.38). À partir des courbes de la Figure 5.43, on peut observer que le paramètre S21 
maximum mesuré varie entre -5.9 dB et -26 dB dans l’air et entre -8.5 dB et -28.3 dB dans le 
corps humain, lorsque z augmente de 0.5 cm à 8.5 cm. 
 
Figure 5.43. Réponse de couplage S21 en fonction de la distance [oz] autour de 40.68 MHz mesurée dans le corps 
humain et dans l’air.
  
 
5.5.3. Bilan de liaison à travers le corps humain : changement de l’orientation et de la 
position (dans la direction y) de l’antenne In-body : 
La capsule avalée glisse à l’intérieur du système GI, ainsi pour établir une liaison 
inductive efficace, la bobine réceptrice on-body doit détecter le signal transmis 
indépendamment de l’orientation et de la position de l’émetteur. Dans cette section, l’objectif 
















S21 air à 40.68 MHz
S21 corps humain à 40.68 MHz
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est de vérifier si le signal reçu reste dans un niveau acceptable quand l’antenne ingérable est 
localisée arbitrairement dans une orientation quelconque. Pour cela, on a fait varier la position 
de l’antenne in-body selon l’axe OY et après, pour chaque position y, on a changé l’angle θ de 
la bobine émettrice de 0° à 80° dans le plan YOZ tout en laissant la distance [oz]  entre les 
deux bobines fixe et égale à 5 cm (Figure 5.44). Dans cette étude, on a utilisé un autre 
conteneur pour le fluide du tissu-équivalent, de hauteur plus basse que le premier et de 
dimensions égales à 38.5 cm x 33 cm x 8 cm (longueur, largeur, hauteur), pour permettre de 
varier l’angle θ le maximum possible. La Figure 5.45 (a) montre la mise en place de la liaison 
inductive dans ce cas ; le conteneur en plastique est rempli du fluide du tissu-équivalent 
huamin et l’antenne d’émission est fixée par un système permettant de changer son 
orientation d’une façon précise. Il n’est pas possible d’atteindre l’angle de 90° car l’antenne 
in-body n’est pas encastrée dans une capsule; il faut utiliser un tube plus court et le fluide du 







Figure 5.44. Représentation schématique de la liaison inductive dans le fluide du tissu-équivalent humain quand 
la position et l’orientation de l’antenne in-body varient.  
 
       
                                (a)                                                                    (b) 
Figure 5.45. Mise en place de la liaison inductive en tenant compte du changement de la position et de 
l’orientation de l’antenne in-body : (a) l’antenne d’émission est fixée par un système permettant de 
changer son orientation d’une façon précise; (b) l’angle maximum qu’on peut atteindre est de 80° 
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On peut voir aussi à partir de la Figure 5.45 (b) que l’angle maximum qu’on peut 
atteindre est de 80° (170° - 90° = 80°), cela est dû à la longueur du tube isolateur utilisé qui 
est égale à 25 cm. 
Les courbes de la Figure 5.46, la Figure 5.47, la Figure 5.48 et la Figure 5.49 
correspondent à la réponse de couplage S21 mesurée dans le corps humain en fonction de la 
fréquence lorsque l’angle θ de la bobine émettrice varie entre 0° et 80°, quand y = 0 cm, 1 cm, 
2 cm et 3 cm respectivement. Pour synthétiser ces résultats expérimentaux, les courbes 
correspondant à la valeur maximale du paramètre S21, qui est autour de la fréquence 40.68 
MHz, prise dans toutes les orientations (de 0° à 80° par pas de 10°) pour chaque position y (de 
0 cm à 3 cm) sont donnée par la Figure 5.50. 
 
Figure 5.46. Réponse de couplage S21 en fonction de la fréquence, mesurée dans le corps humain lorsque y = 0 
cm et l’angle θ de la bobine émettrice varie entre 0° et 80°. 
 





























Figure 5.47. Réponse de couplage S21 en fonction de la fréquence, mesurée dans le corps humain lorsque y = 1 
cm et l’angle θ de la bobine émettrice varie entre 0° et 80°. 
 
 
Figure 5.48. Réponse de couplage S21 en fonction de la fréquence, mesurée dans le corps humain lorsque y = 2 
cm et l’angle θ de la bobine émettrice varie entre 0° et 80°. 
 

























































Figure 5.49. Réponse de couplage S21 en fonction de la fréquence, mesurée dans le corps humain lorsque y = 3 
cm et l’angle θ de la bobine émettrice varie entre 0° et 80°. 
 
 
Figure 5.50. Réponse de couplage S21, mesurée dans le corps humain autour de 40.68 MHz, en fonction de 
l’angle de la bobine émettrice à différentes positions selon l’axe OY.  














































S21 fantôme 0 cm mesure
S21 fantôme 1 cm mesure
S21 fantôme 2 cm mesure
S21 fantôme 3 cm mesure




Figure 5.51. Réponse de couplage S21, simulée dans le corps humain autour de 40.68 MHz, en fonction de 
l’angle de la bobine émettrice à différentes positions selon l’axe OY.  
Il est clair à partir des courbes de la Figure 5.50 que le niveau maximum du signal reçu 
est à θ = 0°; cette configuration est optimale car il y a le maximum des lignes du champ qui 
sont perpendiculaires à la surface de l’antenne on-body. On peut aussi conclure que, pour 
chaque position de la bobine émettrice, la réponse de couplage S21 diminue lorsque l’angle θ 
augmente. Selon ces courbes, le paramètre S21 varie approximativement entre -20.5 dB et       
-35.5 dB. Nous rappelons que la puissance du bruit de notre système, que nous avons calculé 
dans la section 5.4, est de -110 dBm. Pour limiter la consommation d’énergie de l’antenne 
ingérable, on considère que la limite du paramètre S21 est autour de -35 dB. Ainsi, le signal 
reçu reste efficace quel que soit l’orientation et la position de la bobine ingérable. On observe 
aussi sur la Figure 5.51 les mêmes résultats présentés par la Figure 5.50 donnés par la 
simulation HFSS sauf que l’angle θ dans ce cas peut aller jusqu’à 90°. L’allure générale des 
courbes de la Figure 5.51 est proche de celle observée dans les courbes de la Figure 5.50. Les 
différences entre les résultats de simulation et de mesures peuvent être attribuées aux erreurs 
dues au changement de l’orientation de l’antenne in-body et surtout lorsqu’on change sa 
position. Pour éviter que le niveau de puissance reçue par l’antenne on-body dans certaines 
orientations de la bobine émettrice, notamment pour les angles élevés, soit faible, l’utilisation 
de bobines réceptrices orthogonales peut être un avantage. 
On observe aussi sur la Figure 5.52 la courbe relative à la valeur maximale du 
paramètre S21, simulé et mesuré autour de 40.68 MHz, en fonction de l’angle de la bobine 
émettrice, prise lorsque y = 0 cm dans le corps humain. Ces résultats montrent qu’à cette 
position, les résultats de simulation coïncident avec les résultats expérimentaux: les deux 
courbes suivent la même allure et l’écart maximum entre les deux courbes est de 2.3 dB. 

















S21 fantôme 0 cm simulation
S21 fantôme 1 cm simulation
S21 fantôme 2 cm simulation
S21 fantôme 3 cm simulation




Figure 5.52. Valeur maximale du paramètre S21, simulé et mesuré autour de 40.68 MHz, en fonction de l’angle 
de la bobine émettrice prise lorsque y = 0 cm dans le corps humain. 
5.6. Conclusion : 
Malgré que la puissance du champ magnétique décroisse avec l’exposent 6 de la 
distance (d6), la technique utilisant l’induction magnétique en champ proche a été adoptée 
pour conçevoir une liaison sans fil à faible portée à travers le corps humain, car les proprietés 
diélectriques des tissus humains ne perturbent pas le champ magnétique. Il a été démontré 
dans ce chapitre que l’antenne bobine multicouche proposée est convenable pour les circuits 
médicaux à l’intérieur du corps humain nécessitant des antennes robustes et compactes. La 
réponse de couplage du système mesurée, qui dépend de la position et de l’orientation de 
l’antenne in-body, reste dans un niveau acceptable et varie entre -20.5 dB (0.89 %) et -35.5 
dB (0.03 %). La variation de la position de l’antenne selon l’axe OX doit avoir les mêmes 
effets sur le bilan de liaison que celle prise selon l’axe OY. Cependant, en s’éloignant de 
l’antenne de réception (y ≠ 0), le paramètre S21 donné lorsque l’orientation de la bobine 
émettrice varie entre 0° et 360° ne sera plus symétrique ; il serait donc important d’étudier 
l’évolution de la réponse de couplage
 
dans toutes les orientations possibles. En plus, la 
position maximale de l’antenne in-body considérée dans cette étude était y = 3 cm, il est aussi 
nécessaire de conçevoir un réseau d’antennes de réception, adjacentes à celle étudiée dans ce 
chapitre, pour pouvoir récupérer ou améliorer le niveau de puissance reçue lorsque le 
décalage entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice est supérieur à 3 cm.   

















S21 fantôme 0 cm mesure
S21 fantôme 0 cm simulation
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6. Conclusion et perspectives 
6.1. Conclusion : 
Les circuits placés à l’intérieur du corps humain, tels que les gélules ingérables et les 
implants médicaux, sont de plus en plus utilisés dans le domaine médical. Les tissus 
biologiques ne sont pas un milieu idéal pour la transmission des ondes RF ; une majeure 
partie de la puissance rayonnée va être absorbée par ces tissus. Les antennes RF présentent 
des bandes passantes importantes, mais elles possèdent des efficacités de rayonnement très 
faibles à cause de l’environnement de l’antenne. Pour cela, nous nous sommes orientés vers 
les antennes boucles, qui ont un champ magnétique proche indépendant des propriétés 
diélectriques des tissus humains. La conception d’antennes opérant à l’intérieur du corps 
humain prend en compte les caractéristiques diélectriques des tissus biologiques dissipatifs et 
assure une certaine miniaturisation. 
Ce travail de thèse s’est efforcé de concevoir, réaliser et caractériser des antennes de 
communication à travers le corps humain afin de contribuer à l’amélioration du bilan de 
liaison dans de tels milieux dissipatifs. Ainsi, il été indispensable de commencer ces travaux 
par l’étude des propriétés diélectriques du corps humain, qui représente le canal de 
transmission au lieu de l’air.  
Notre approche, basée sur les communications par induction magnétique en champ 
proche, a consisté à étudier des modèles théoriques sur ce type de communication, peu 
développés malgré leur importance, pour mettre en évidence les paramètres qui peuvent 
améliorer le transfert de puissance entre un émetteur placé à l’intérieur du corps humain, et un 
récepteur placé à sa surface. 
En diminuant la fréquence, l’adaptation d’impédance des antennes boucles miniatures 
devient difficile à cause de la faible impédance d’entrée de l’antenne. Deux solutions ont été 
utilisées dans cette thèse pour concevoir ce type d’antennes : la première était d’alimenter les 
boucles par couplage inductif et de rajouter une capacité pour ajuster la fréquence de 
résonance et la deuxième était d’utiliser un circuit d’adaptation composé de composants 
électriques passifs. 
D’abord, nous avons conçu deux antennes boucles électriquement petites, fonctionnant 
à 315 MHz et à 434 MHz pour les capsules endoscopiques, dans le but de réduire 
l’atténuation due à la présence du corps humain. Après une étude approfondie sur le 
comportement des champs proches E et H, nous avons montré que le champ magnétique est 
faiblement atténué par le corps humain jusqu’à des distances assez grandes contrairement au 
champ électrique. Malgré cela, la cartographie des lignes du champ H a montré l’existence de 
fronts d’onde, liés aux phénomènes de propagation d’ondes électromagnétiques, à des 
distances relativement petites. 
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En effet, nous nous sommes orienté vers des fréquences plus basses afin d’augmenter 
la longueur d’onde, ce qui permet d’étendre la limite du champ proche et d’améliorer ainsi 
l’énergie reçue par couplage magnétique. Nous avons ainsi conçu des antennes d’émission 
(in-body) et des antennes de réception (on-body) à 40 MHz afin de calculer la puissance reçue 
et d’évaluer le bilan de liaison à travers le corps humain (fluide du tissu-équivalent humain 
modélisant le corps humain). Les résultats de simulation ont montré que le modèle analytique 
adopté permet de donner une estimation sur le bilan de liaison par induction magnétique en 
champ proche. En plus, nous avons pu mettre en évidence les paramètres qui peuvent 
améliorer d’avantage le transfert de puissance : 
• Contrairement aux implants médicaux, la capsule ingérable est mobile dans le système 
gastro-intestinal : en utilisant un réseau d’antennes de réception orthogonales, c’est-à-dire 
que les bobines réceptrices sont orientées parallèlement et perpendiculairement à la 
surface du corps humain, nous avons montré que la liaison inductive est efficace quand la 
bobine émettrice est positionnée arbitrairement, quelle que soit son orientation et sa 
position. 
• Le corps humain est un ensemble de plusieurs tissus, chacun possède ses propres 
propriétés diélectriques : la couche de graisse permet d’améliorer les performances de la 
liaison inductive grâce à sa faible conductivité à 40 MHz. Ainsi, l’utilisation d’un fantôme 
humain multicouche, qui est plus réaliste, permet d’améliorer le transfert de puissance par 
couplage magnétique entre l’antenne ingérable et l’antenne on-body.  
• Les dimensions de l’antenne ingérable sont limitées par ceux de la capsule alors que 
l’antenne de réception, située sur la surface du corps humain, ne présente pas de 
contraintes sur la taille : l’augmentation des dimensions de la bobine de réception permet 
d’améliorer considérablement les performances de la liaison inductive. Concernant la 
bobine d’émission, les structures multicouches ont permis d’améliorer davantage le 
paramètre de transmission. 
Cela nous a permis de réaliser les bobines les mieux adaptées pour caractériser et 
mesurer un bilan de liaison sans fil à travers le corps humain. Nous avons ainsi réalisé une 
bobine d’émission empilée multicouche, qui est robuste et miniature, et nous avons monté des 
bancs de mesures en utilisant un liquide homogène qui permet de caractériser le corps humain 
à 40.68 MHz. Nous avons montré que la réponse de couplage mesurée, qui dépend de la 
position  et de l’orientation de l’antenne in-body, reste dans un niveau acceptable, ce qui 
permet à l’antenne bobine multicouche d’être un bon candidat pour les futurs circuits 
médicaux ingérables. Ainsi, la consommation de puissance diminue et la durée de vie des 
capsules sans fil opérant à l’intérieur du corps humain augmente. 
6.2. Perspectives : 
Dans cette thèse, plusieurs aspects liés aux antennes ingérables ont été adressés. 
Cependant, les perspectives de recherche liées à ce travail sont nombreuses :  
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• Il serait intéressant d’améliorer la qualité des antennes boucles multicouches qui doivent 
être réalisées avec des technologies modernes utilisant des trous métallisés. Cela permet 
de réduire la hauteur de l’antenne ingérable car le superstrate n’est plus utile dans ce cas. 
Ainsi, nous pouvons augmenter le nombre de tours de la bobine multicouche afin 
d’améliorer la puissance reçue. 
• Certaines positions et orientations de la bobine émettrice, qui est mobile dans le corps 
humain, ont été négligées dans ce travail. Néanmoins, lorsque l’antenne ingérable 
s’éloigne de l’antenne de réception, la réponse de couplage n’est plus symétrique ; il serait 
donc important d’étudier l’évolution de ce paramètre
 
dans toutes les orientations 
possibles. 
• La conception d’un réseau de bobines de réception adjacentes est nécessaire afin 
d’améliorer le transfert de puissance entre les deux éléments couplés, notamment lorsque 
la bobine ingérable s’éloigne de la bobine de réception. 
• L’utilisation de ferrite pour les deux bobines permet d’améliorer la puissance reçue, il 
serait donc intéressant de prendre cela en compte au niveau de la réalisation des antennes.  
• Un travail non négligeable reste encore à réaliser sur la localisation de la gélule, qui 
transmet des données relatives aux paramètres physiologiques du système gastro-
intestinal, afin de trouver la position exacte de ces données.  
• L’intégration de différents composants qui forment la capsule ingérable, en particulier les 
capteurs, n’a pas encore fait l’objet d’étude poussée. Ces éléments ont pour rôle 
d’identifier les données, relatives aux paramètres physiologiques, qui vont être transférées 
au monde extérieur via les antennes. Les travaux de recherches liés à cette thèse vont 
s’orienter dans ce sens, avec le développement de capteurs en technologie MEMS. 
• L’étude théorique a montré que la puissance reçue par couplage inductif à travers un corps 
humain hétérogène est mieux que celle reçue lorsque le canal est un corps homogène. Il 
serait donc intéressant d’effectuer des campagnes de mesures sur un fantôme hétérogène 
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A. Différents paramètres utilisés pour le calcul des propriétés diélectriques des tissus 
humains selon la méthode 4-cole-cole: 
 
Table A.1 : Paramètres de différents tissus humains (graisse, muscle et peau) donnés par le modèle 4 
Cole-Cole 4. 
 
ef del1 tau1 (ps) alf1 del2 
tau2 
(ns) alf2 sig del3 
tau3 
(us) alf3 del4 
tau4 
(ms) alf4 
Graisse  2.500 9.00 7.958 0.200 35 15.915 0.100 0.035 3.30E+4 159.155 0.050 1.00E+7 15.915 0.010 
Muscle 4.000 50.00 7.234 0.100 7000 353.678 0.100 0.200 1.20E+6 318.310 0.100 2.50E+7 2.274 0.000 
Peau 
sèche 4.000 32.00 7.234 0.000 1100 32.481 0.200 0.000 0.00E+0 159.155 0.200 0.00E+0 15.915 0.200 
 
 
Les paramètres donnés dans la table ci-dessus permettent de calculer la permittivité 
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B. Calcul de la puissance reçue par couplage inductif dans une charge  [55]: 
                         
On suppose que l’émetteur et le récepteur résonnent dans la même fréquence de 
résonance :  
 	 1-APA 
1
-?P?                                                               (B.1) 
 
                      
Figure B.1. Circuit équivalent d’un système à couplage inductif en champ proche [55]. 
 
Les efficacités et les facteurs de qualités des bobines d’émission et de réception sont 
donnés par :  
]A  +^+^ 	 +_A ; ]? 
+_+_ 	 +_?         (B.2) 
	aA 
PA+^ 	 +_A ; a? 
P?+_ 	 +_?	  (B.3) 
Les courants i1 et i2 à proximité de la fréquence de résonance sont donnés par : 
b  +_A 	 +^ K1 	  2aA∆ M
 
                                                                 (B.4) 














où : 	   − .	
	=^  = ||$ 2+^⁄ ,  représente la puissance disponible dans la source. 
La puissance reçue dans la charge RL est donnée par : 
	=_  |b?|
$+_2     (B.6) 
En substituant les équations (B.4) et (B.5) dans (B.6), on obtient : 
	=_  =^ ]A]?aAa?D
$
K1 	 aA$ 2∆$$ M K1 	 a?$
2∆$$ M
 
   (B.7)  
À la résonnance, cette relation devient égale à :       




C. Calcul du facteur de couplage k [51] - [56] : 
Dans l’annexe B, la relation entre le courant trouvée dans l’émetteur et le courant 
induit dans le récepteur (voir circuit équivalent de l’annexe B, Figure B1), quand		   −
 est exprimée de la manière suivante : 
b  +_A 	 +^ K1 	  2aA∆ M
 
                                                                 
b$  D-PAP?b+_? 	 +_ K1 	  2a?∆ M
 
 
La puissance réactive dans la bobine source est : 
	=^   |Q|$PA2     (C.1) 
La puissance délivrée à la charge du récepteur est donnée par l’expression (annexe B): 
	=_  =^ ]A]?aAa?D
$
K1 	 aA$ 2∆$$ M K1 	 a?$
2∆$$ M
 
   (C.2)  
On peut aussi donner l’expression de la puissance reçue en termes de champ 
magnétique à une distance d dans l’axe de la bobine d’émission. Celle-ci  possède un seul tour 
et un rayon rT, elle est parcourue par un courant I1 : 
	O0,0,   Q7
$
27$ 	 $&$    (C.3) 
La densité de puissance réactive est aussi donnée par : 
	=(  /|O|
$
2 		\&    (C.4) 
En substituant C.3 dans C.4, on obtient : 
	=(  /Q
$7A87A$ 	 $& 		\






Le facteur de couplage peut être exprimé par la relation suivante : 
D$      (C.6) 
Le volume de couplage VC d’une bobine réceptrice à un tour est donné par : 
	  /\?
$
P? 		    (C.7) 
où A représente la surface la de la bobine qui perçoit une partie du flux magnétique crée par la 
source. 
La densité volumique VD est donnée par le rapport entre la puissance réactive trouvée 
dans l’émetteur (C.1) et la densité de puissance réactive par unité de volume crée dans le 
récepteur par l’émetteur (C.5):  
	  	=^	=( 
4PA7A$ 	 $&μ7A     (C.8) 
D$   
/\$$/7A4PAP?7A$ 	 $&    (C.9) 
avec \$ 	 	π. 7?$.  
L’inductance d’une bobine est estimée à : 
P = /37$W$ 	 0.97 =
/37$ 	 0.97	    (C.10) 
avec, l : longueur de la bobine et N : nombre de tours de la bobine qui est égal à 1.  
On suppose que r<<l, l = 2πr, ainsi, la relation (C.10) peut être simplifiée : 
PA = /7A2 	; 	P? 
/7?2     (C.11) 
L’expression du coefficient de couplage peut se simplifier et devient égale à : 





D. Calcul des différents paramètres du circuit d’adaptation : 
 
La résistance parallèle R1 de la bobine est représentée par R dans la Figure D.1 : 
+  a_,_; 	,_  a_+_  
+  a_$+_    (D.1) 
,$  +$+$+ 1 	 a_$ − 1
 
   (D.2) 
,  +a_a_$ 	 1 1 −
+$,$a_    (D.3) 
 
 






E. Mesures des caractéristiques diélectriques du fluide du tissu-équivalent humain: 
Le fluide du tissu-équivalent huamain, utilisé dans les mesures, a été caractérisé en 
utilisant le Kit de la sonde diélectrique Agilent qui ne peut pas descendre en fréquence au-
dessous de 100 MHz. Nous avons ainsi fait des mesures entre 200 MHz et 20 GHz (Figure 
E.1 et E.2) qui ont permis de donner les caractéristiques diélectriques de ce liquide (ces 
mesures ont été faites par Shermila MOSTARSHEDI). Ensuite, les courbes ont été 
extrapolées pour estimer les valeurs de la conductivité et de la permittivité relative à 40.68 
MHz (σ ≈ 0.78 S/m et εr ≈ 64). 
 
 
Figure E.1. Mesures de la permittivité relative du fluide du tissu-équivalent humain. 
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